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AVANT-PROPOS 


La microélectronique considérée comme une étape historique du 
développement de l'électronique est caractérisée par une unité orga- 
nique des aspects physiques, technologiques (plus exactement, cons- 
tructifs et technologiques) et de technique des schémas. C’est pour- 
quoi une conception de circuits intégrés n’est possible ni par les 
physiciens technologues « classiques » capables de concevoir des 
dispositifs à semi-conducteurs distincts mais insuffisamment fami- 
liarisés avec la technique des schémas, ni par les techniciens « classi- 
ques » des schémas qui peuvent créer des organes fonctionnels à par- 
tir des composants électroniques mais sont insuffisamment initiés 
à la physique et, à plus forte raison, à la technologie des dispositifs à 
semi-conducteurs. Un spécialiste en microélectronique doit assimi- 
ler à un même degré ses bases physiques, technologiques et de tech- 
nique des schémas, après quoi il peut acquérir, suivant les conditions 
concrètes, des connaissances complémentaires dans une direction ou 
dans une autre. 

Actuellement les concepteurs des circuits intégrés sont préparés 
en Union Soviétique dans le cadre de plusieurs spécialités d’ingé- 
nieurs physiciens qui se sont formées bien avant l'apparition de la 
microélectronique. Aussi, a-t-on introduit, à des moments diffé- 
rents, dans les programmes d’études de ces spécialités des disciplines 
supplé mentaires telles que « Microélectronique », « Analyse et cal- 
cul des circuits intégrés », « Calcul et construction des microéléments 
et des microcircuits » et autres, appelées à perfectionner le niveau des 
spécialistes et à le mettre en accord avec les problèmes à résoudre 
dans le domaine de la microélectronique. Pourtant, comme le mon- 
tre l'expérience, aucune de ces disciplines n’assure une assimilation 
complète des connaissances en technique des schémas, donc l’uni- 
té des trois bases de la microélectronique reste un problème non 
résolu. 

Une autre voie possible pour préparer les concepteurs des cir- 
cuits intégrés est d'approfondir les connaissances en physique et 
technologie des ingénieurs radio-électriciens. A cet effet, on a intro- 


duit dans le programme le cours « Bases physiques de la construction 
et de la technologie des appareils radio-électroniques » et on a trans- 
formé le cours « Appareils électroniques » en « Appareils électroni- 
ques et circuits intégrés ». Pourtant ces cours ne comprennent pas 
les matières relatives à la technique des circuits microélectroniques, 
alors que les cours classiques consacrés aux circuits radio-électriques 
ne tiennent pas compte de la spécificité de la microélectronique. 

Pour des étudiants qui se spécialisent dans la microélectronique 
on a publié ces dernières années plusieurs ouvrages d'enseignement ). 
Sans nier leurs qualités ni leur priorité, il convient néanmoins de 
noter que ces manuels sont consacrés soit aux aspects physiques, soit 
aux aspects physico-technologiques et constructifs de la microélec- 
tronique. C’est dans une mesure beaucoup moindre qu'ils traitent 
des éléments des circuits intégrés (sauf l’ouvrage de J. Naoumov) et, 
ce qui est l'essentiel, n’abordent pas la technique de synthèse des 
circuits. 

. Le présent ouvrage fait une tentative de caractériser d’une façon 
plus ou moins complète toutes les parties constitutives de la microélec- 
tronique. Une attention particulière est portée aux questions qui 
n'ont pas été suffisamment étudiées dans les manuels mentionnés: 
la physique des transistors, la technique de synthèse des circuits à 
transistors ainsi que la caractéristique générale des circuits intégrés. 
L'accent étant mis sur ces questions, le volume limité du livre n’a 
pas permis de traiter de façon aussi détaillée les aspects constructifs 
et technologiques, les questions de la métrique et certaines autrés 
questions. Or ce défaut ne nous semble pas assez important puisque 
des renseignements complémentaires sur ces questions peuvent être 
puisés dans.les ouvrages mentionnés plus haut. 

Ainsi, l'exposé des matières dans le présent manuel a été pré- 
sidé par l'esprit de système : les divers chapitres sont mutuellement 
liés, travaillent l’un pour l’autre et constituent dans leur ensemble 
les fondements qui permettent une spécialisation ultérieure des étu- 
diants dans le domaine de la microélectronique. Quant aux prati- 
ciens désireux de combler des lacunes dans leur formation, ils peu- 
vent faire attention aux chapitres consacrés respectivement à la phy- 
sique et la technologie ou à la technique de synthèse des circuits. 

Guidé par l'esprit de système, l’auteur a inclus dans ce livre 
toutes les branches de la microélectronique bien que certaines d'elles 
fassent l’objet des cours spéciaux (par exemple « Physique des semi- 
conducteurs », « Dispositifs à semi-conducteurs », « Circuits d’impul- 
sions », « Amplificateurs » et autres). Un tel point de vue est aussi 
partagé, comme il nous semble, par les auteurs des ouvrages d'’en- 
seignement déjà parus. Toutefois l’auteur n’a pas cru raisonnable 


1) Epifanov G. Bases physiques de la microélectronique, 1971; Novikov V. 
Bases théoriques de la microélectronique, 1972; Naoumov J. Bases physiques de la 
microélectronique, 1973; Efimov I. et Kozyr I. Principes de la microélectronique, 
4975: Efimov I. et coll. Microélectronique, 1977; Efimov I. et coll. Micro- 
électronique, 1978. | 
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d'inclure dans les principes de la microélectronique, même sous une 
forme succincte, toutes les matières traitées dans les cours mention- 
nés. Ces matières ont été donc soigneusement sélectionnées et expo- 
sées compte tenu des problèmes concrets de la microélectronique et 
de l’interdépendance des chapitres. 

C'est ainsi par exemple que dans le chapitre 2 on n'a pas inclus 
des questions importantes telles que les éléments de la théorie quan- 
tique de l’état solide, les effets Gunn et Josephson, les effets dimen- 
sionnels dans les films minces et autres. Dans les chapitres 4 et 5, 
on n’a étudié de tous les transistors que des transistors à faible puis- 
sance qui sont à la base des circuits intégrés modernes. Quant aux 
circuits à transistors, leur nomenclature est fortement réduite et 
mise en accord avec des configurations réelles utilisées dans la mi- 
croélectronique. L'ordre traditionnel de l'étude de deux classes prin- 
cipales de circuits est modifié : les premiers sont examinés les circuits 
de commutation (chap. 8) et ensuite les circuits d'amplification 
(chap. 9). 

Un problème non moins difficile a été posé par la sélection du 
matériel et les méthodes de son exposé dans le chapitre 10 consacré 
aux circuits intégrés réels. Pour éviter des complications non justi- 
fiées, on a dû dans de nombreux cas renoncer à examiner les schémas 
de principe complets et à fixer l’attention sur les schémas synopti- 
ques. Une telle manière de procéder correspond aux méthodes de 
conception des circuits intégrés à grande échelle (LSI) modernes et, à 
plus forte raison, des appareils à base de ces circuits. 

Le livre « Principes de la microélectronique » est le premier des 
trois manuels destinés à assurer une formation universelle des ingé- 
nieurs concepteurs de circuits intégrés, c’est-à-dire des spécialistes 
bien familiarisés avec tous les trois aspects de la microélectronique }). 

L'auteur espère que ses idées réalisées dans ce livre seront approu- 
vées par les étudiants, les chaires intéressées, ainsi que par les spé- 
cialistes qui l’utiliseront pour le perfectionnement de leur formation 
en microélectronique. De plus, il espère que le cours « Principes de la 
microélectronique » inspiré par le présent manuel deviendra avec le 
temps aussi traditionnel que les cours « Dispositifs à semi-conduc- 
teurs » ou « Bases théoriques de l’électrotechnique ». Ceci contri- 
buerait sans doute à l’uniformité de la formation des spécialistes 
d'un même profil ainsi qu’à la compréhension mutuelle des spécia- 
listes de profils connexes (spécialistes des « éléments » et spécialistes 
des « appareils ») qui se mettent inévitablement en contact lors de 
l'élaboration de systèmes microélectroniques complexes. 

Le manuel proposé s'adresse avant tout aux étudiants qui se 
spécialisent dans la microélectronique dans le cadre de diverses spé- 
cialités radio-électriques, ainsi qu'aux ingénieurs qui ont reçu leur 
formation d’après ces spécialités il y a plus de 7 à 10 ans. Il sera 

1) Les manuels de A. Bérésine, O. Motchalkina Technologie et construction 


des circuits intégrés et de A. Aleksenko, I. Chagourine Technique de synthèse des 
circuits intégrés sont publiés dans les Editions « Sovetskoïé radio ». 


également utile aux spécialistes en radio-électricité, technique de 
calcul, cybernétique, automatique, technique de mesures et autres 
branches de la science et de la technique liées à l'utilisation des 
circuits intégrés. 

L'auteur tient à remercier sincèrement le professeur S. Schatz, le 
professeur V. Douline et le chargé de cours J. Naoumov pour leurs 
conseils bien précieux ainsi que tous les collaborateurs de la chaire de 
microélectronique de l’Institut des ingénieurs physiciens de Mos- 
cou pour leur aide lors de la préparation du manuscrit. 

L'auteur 


CHAPITRE PREMIER 


OBJET DE LA MICROÉEECTRONIQUE 


$ 1.1. Introduction 


Il est difficile de surestimer le rôle de l'électronique dans les 
sciences et techniques modernes. C’est à juste titre qu'on la qualifie 
de catalyseur de progrès scientifique et technique. Sans électronique 
il serait impensable d'imaginer ni les succès dans la conquête de 
l'espace cosmique et des profondeurs océaniques, ni le développe- 
ment des centrales nucléaires et de la technique de calcul, ni l’auto- 
matisation de la production, ni la radiodiffusion et la télévision, ni 
l'étude des organismes vivants. La microélectronique, qui est une 
étape historiquement déterminée du développement de l’électroni- 
que et une de ses directions principales, offre des voies nouvelles 
dans leur principe pour la résolution des problèmes venus à la matu- 
rité dans tous les domaines qui viennent d’être énumérés. 

L'électronique est la partie de la science, de la technique et de 
l'industrie qui s'occupe de l'étude et de l'élaboration des appareils 
électroniques et des principes de leur utilisation. 

La microélectronique est la branche de l’électronique qui s'occupe 
de l’étude et de l'élaboration des appareils électroniques d’un type 
qualitativement nouveau, des microcircuits intégrés, et des prin- 
cipes de leur utilisation. 

Le microcircuit intégré (ou tout simplement le circuit intégré) est 
l'ensemble de plusieurs composants (transistors, diodes, condensa- 
teurs, résistances, etc.) mutuellement liés, réalisés au cours d’un 
cycle technologique unique (c’est-à-dire simultanément) sur un mé- 
me support et remplissant une fonction déterminée de transformation 
d’information. 

Si un circuit intégré ne comporte que des composants d’un même 
type (seulement les diodes, seulement les résistances, etc.), on l'ap- 
pelle assemblage ou jeu de composants-correspondants. 

Le terme « circuit intégré » (CI) reflète le fait de réunion (d'in- 
tégration) des pièces distinctes, de composants, dans un appareil 
unique au point de vue constructif ainsi que le fait de complication 
des fonctions réalisées par cet appareil par rapport aux fonctions 
remplies par les composants constitutifs. 
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Les composants qui font partie d’un circuit intégré et ne peuvent 
donc pas être séparés comme des articles indépendants s'appellent 
éléments du circuit intégré ou éléments intégrés. Ils présentent certai- 
nes particularités par rapport aux composants « classiques » (tran- 
sistors, résistances, etc.) qui sont fabriqués sous forme de pièces in- 
dépendantes au point de vue constructif et montés par soudures. A la 
différence des éléments intégrés, les appareils et les composants clas- 
siques caractéristiques de « l’époque avant microélectronique » se- 
ront appelés composants discrets, alors que les organes et blocs élec- 
troniques auxquels ils servent de base seront appelés circuits à com- 
posants discrets. 

Le développement de l'électronique est basé sur une complica- 
tion continue des fonctions réalisées par les appareils électroniques. 
Dans des étapes déterminées de ce développement il devient impos- 
sible de résoudre les problèmes nouveaux par des moyens anciens ou, 
comme on le dit, à l’aide de l’ancienne base d'éléments, par exemple 
à l’aide des tubes à vide ou des transistors discrets. Les principaux 
facteurs qui déterminent le changement de la base d'éléments sont : 
la fiabilité, l'encombrement et la masse, le prix et la puissance. 
Un calcul simple (bien que peu rigoureux) permet de mettre en évi- 
dence les causes qui prédéterminent le passage de l’étape de la tech- 
nique des transistors à celle de la microélectronique !). 


Soit à réaliser un dispositif électronique compact comportant 108 compo- 
sants. Si l’on tente de résoudre ce problème en utilisant des composants discrets 
caractérisés par une puissance moyenne de 15 mW, une dimension moyenne 
(compte tenu des connexions) de 1 cm°, une masse moyenne de 1 g, un prix 
moyen de 50 kopecks et une probabilité de panne de 10-5 h-t, le résultat sera 
le suivant: la puissance dissipée par le dispositif : 1,5 MW, l’encombrement : 
100 ne la masse : 100 t, Le prix (sans le coût de la main-d'œuvre): 50 millions de 
roubles. | | 

Comme nous le voyons, le dispositif obtenu en réalisation discrète est loin 
d'être compact (il est par exemple impropre pour les applications à bord des 
véhicules). Il consomme une. puissance énorme (qu'il est d’ailleurs impossible 
de dissiper dans l'encombrement indiqué). Son montage exigera, comme il est 
facile de le calculer, au moins 10 ans-homme avec le travail à deux postes. Le 
prix du dispositif est très élevé, de sorte que sa production même en petite quan- 
tité peut s'avérer impossible ou non rationnelle pour l’économie nationale. 

Mais la conclusion principale à tirer de ce calcul est que la fréquence moyen- 
ne de pannes (10-5 108 ) est égale à 10% h-1, c’est-à-dire à 1 panne en 
3 s, ce qui signifie certes que le dispositif ainsi réalisé n’est pas apte à fonction- 
ner. 


Ainsi le problème posé dans notre exemple s’est avéré impossible 
à résoudre par les moyens de la technique des transistors discrets. 
Il ne peut être résolu que sur la base qualitativement nouvelle en 
utilisant des éléments qui réduiraient de quelques ordres de grandeur 
la probabilité de panne, le prix, l'encombrement, etc. Les circuits 
intégrés ont justement fourni de tels éléments. 


1) En effectuant des calculs analogues, on peut illustrer les causes de pas- 
sage de la technique des tubes à vide à la technique des transistors. 
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I1 convient de. souligner que la microélectronique et son idée 
maîtresse—intégration des composants — ont pris naissance au 
sein de la technique des transistors discrets et se sont assimilés ses 
méthodes et moyens progressifs. Ge fait confirme on ne peut mieux 
les paroles remarquables de Karl Marx qui disait que l'humanité ne \ 
se pose toujours que des problèmes qu'elle peut résoudre parce qu'en 
y regardant de plus près on constate que le problème lui-même ne se 
pose que lorsque les conditions matérielles de sa résolution sont | 
déjà réalisées ou au moins sont en train de réalisation. 

En effet, à la base des circuits intégrés on a posé la méthode de 
fabrication par groupes et la technologie planar qui ont été maîtri- 
sées dans la technique des transistors discrets à la fin des années 50. 
Ainsi, à cette époque-là, les conditions matérielles nécessaires à 
l'apparition de la microélectronique étaient réalisées. | 

L'idée d'intégration technologique des composants sur un seul 
support découlait, de manière toute naturelle, de la méthode de 
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Fig. 4.14. Méthode de fabrication des transistors par groupes: 


a, plaquette de silicium à transistors; b, pastilles distinctes à transistors; c, transisior 
| terminé (pastille dans le boîtier) 


fabrication par groupes des transistors. Cette méthode consiste pour 
l'essentiel à réaliser simultanément sur une plaquette de silicium 
(ou de germanium) de 25 à 40 mm ou plus de diamètre un très grand 
nombre de transistors régulièrement répartis sur la surface de la 
plaquette (fig. 1.1, a). Puis on coupe la plaquette suivant la vertica- 
le et suivant l’horizontale en plusieurs centaines de cristaux dont: 
chacun comporte un seul transistor (fig. 1.1, b) *). Après cela les 
cristaux sont placés dans des boîtiers individuels comportant des 
connexions extérieures (fig. 4.1, c) et sont envoyés sous cette forme 
à un concepteur des appareils. Celui-ci doit effectuer une opération 
inverse: relier entre eux les transistors (et d’autres composants) 


+) En U.RSSS. le terme cristal est officiellement adopté pour désigner un 
dispositif semi-conducteur (y compris un circuit intégré) sans connexions exté- 
rieures ni boîtier. Il est, certes, peu heureux parce qu'il se confond avec une 
notion physique plus large de cristal. En ce sens il est équivalent au terme 
français pastille (puce) et au terme anglais chip. 


pour obtenir tel ou tel organe fonctionnel: un amplificateur, une 
cellule de mémoire, etc. 

L'idée de l'intégration consiste en ce qu’au lieu des transistors 
distincts on réalise sur la plaquette de départ une multitude d’« en- 
sembles » dont chacun contient tous les composants nécessaires à la 
réalisation d’un organe fonctionnel: transistors, diodes, résistances, 
etc. (fig. 1.2, a). Ces composants sont réunis entre eux non pas par 
des fils ou soudures mais par des bandes métalliques très minces et 
courtes, déposées par évaporation sur la surface de la plaquette. 
Ainsi, chaque « ensemble » représente un circuit intégré terminé 


C) 


Fig. 1.2. Méthode de fabrication de CI par groupes: 


a, plaquette de silicium portant des « ensembles » comprenant chacun deux transistors, 
une diode et une résistance; b, connexions entre éléments à l’intérieur d’un « ensemble »; 
e, CE terminé dans le boîtier 


(fig. 1.2, b). Tous les CI sont régulièrement répartis sur la surface de 
la plaquette. Ilne reste qu’à couper la plaquette en pastilles distinc- 
tes et à les placer dans des boîtiers (fig. 1.2, c). Dans ce cas, le con- 
cepteur des appareils reçoit un organe fonctionnel terminé qui pré- 
sente un appareil électronique monobloc. 

Pour réaliser les connexions entre les éléments, il est nécessaire 
que les sorties de toutes les électrodes se trouvent dans un même 
plan sur une seule face de la plaquette. Une telle possibilité n'est 
offerte que par une technologie spéciale dite planar (v. $ 6.9) qui 
a été mise en œuvre dans la technique des transistors plus tard que 
les autres méthodes. Il est naturel que la microélectronique a utilisé 
pour la fabrication de CI la méthode planar de même que la métho- 
de de fabrication par groupes. 

Ainsi, la réalisation d'appareils électroniques à base de circuits 
intégrés supprime de nombreuses connexions par soudure qui sont 
la cause principale de défaillances et réduit fortement l’encombre- 
ment et la masse (chaque élément du circuit intégré étant sans bot- 
tiers ni connexions extérieures), ainsi que le prix grâce à l’élimina- 
tion de nombreuses opérations de montage et d’assemblage. Il en 
découle, comme il sera montré plus loin, tous les avantages des cir- 
cuits intégrés concernant la fiabilité, l'encombrement et les autres 
paramètres. 
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$ 1.2. Circuits intégrés 


Au cours du développement de la microélectronique à partir de 
4960, la nomenclature de circuits intégrés subissait des modifica- 
tions incessantes. À l’époque, certains types de CI étaient souvent 
considérés comme excluant tous les autres. Actuellement, chacun des 
types principaux de CI a pris sa place, relativement stable, en micro- 
électronique. Plus haut, en illustrant l’idée générale d'intégration, 
nous avions en vue le type principal de CI qui est représenté par les 
circuits intégrés monolithiques. 

1.2.1. Classification des circuits intégrés.— Suivant le procédé 
de fabrication et la structure obtenue on distingue deux types radi- 
calement différents de circuits intégrés: les circuits intégrés mono- 


>! 


lithiques et les circuits intégrés à couches (minces ou épaisses). 
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Fig. 1.3. Structure des éléments d’un CI monolithique 


Le circuit intégré monolithique est un microcircuit dont les élé- 
ments sont réalisés dans la couche adjacente à la surface d'un subs- 
trat semi-conducteur (fig. 1.3). Ces CI sont à la base de toute la 
microélectronique moderne. 

Le circuit intégré à couches est un microcircuit dont les éléments 
sont réalisés sous forme de différents films déposés sur la surface 
d’un support isolant (fig. 1.4). Suivant le procédé utilisé pour le 
dépôt des couches et l’épaisseur des couches qui en résulte on distin- 
gue les circuits intégrés à couches minces (l'épaisseur des couches jus- 
qu’à { ou 2 um) et les circuits intégrés à couches épaisses (l'épaisseur 
des couches est de 10 à 20 um et plus). 

Vu que jusqu'à maintenant aucune combinaison de couches dépo- 
sées ne fournit pas des éléments actifs du genre transistor, les CI à 
couches ne comportent que des éléments passifs (résistances, conden- 
sateurs, etc.). Par conséquent, les fonctions remplies par les CI à 
couches sont extrêmement bornées. Pour remédier à cet inconvé- 
nient, on complète le CI à couches par des composants actifs dis- 
crets qu'on place sur le même support et relie aux éléments à cou- 
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ches (fig. 1.5). Le CI mixte ainsi obtenu, à composants actifs dis- 
crets et éléments passifs à couches, porte le nom de circuit intégré 
hybride. 

Le circuit intégré hybride est un microcircuit représentant une 
combinaison d'éléments passifs à couches et de composants actifs 


Résistance  Condersateur Bobine d’inductance 


ra se © 


Fig. 1.4. Structure des éléments d’un CI à couches: 


1, armature supérieure; 2, armature inférieure; 3, diélectrique; 4, bande métallique de 
connexion ; FA verr. ITre 


discrets placés sur un même support isolant. Les composants discrets 
d’un circuit intégré hybride sont dits rapportés pour souligner le fait 
qu'ils sont indépendants du cycle technologique principal (la fabri- 
cation de la partie à couches du circuit). En plus des diodes et des 
transistors, les composants rapportés 
peuvent également être représentés 
par les circuits intégrés monolithi- 
ques, © 'est-à-dire par des composants 
à complexité fonctionnelle accrue. 

Il existe encore un type de circuits 
intégrés « mixtes » dans lesquels des 
éléments à semi-conducteurs sont com- 

| | binés avec des éléments à couches et 

Fig. 1.5. pe d'un CL Que l'on appelle circuits compatibles. 

1, résistance; 2, bande de métalli- Le circuit intégré compatible est 

sation; 3, transistor sans boîtier un microcircuit dans lequel les élé- 

rapporté 2 . » Ve 

ments actifs sont réalisés dans la 

couche de surface d’une pastille semi- 

conductrice (comme dans un CI monolithique), et les éléments 

passifs sous la forme de couches déposées sur la surface, isolée au 
préalable, de la même pastille (comme dans un CI à couches). 

Les CI compatibles présentent de l’intérêt lorsqu'on a besoin des 
valeurs nominales élevées et d’une haute stabilité des résistances et 
des condensateurs; il est plus facile de réaliser ces conditions avec 
des éléments à couches qu'avec des éléments à semi-conducteurs. 


Substrat | 
U : … 


RS De — —— — 
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Dans tous les types de circuits intégrés, les connexions entre les 
éléments sont obtenues à l’aide de minces bandes métalliques dépo- 
sées par évaporation ou par pulvérisation sur la surface du support et 
mises en contact, aux endroits voulus, avec les éléments à relier. Le 
processus de dépôt de ces bandes de connexion s'appelle métallisa- 
tion. 

1.2.2. Circuits intégrés monolithiques.— De nos jours on distingue 
deux classes de CI monolithiques: les circuits intégrés. bipolaires 
et les circuits intégrés transistors MDS (MOS). L'intégration des 
transistors bipolaires et des transistors MOS dans un seul cristal 
n’est utilisée que dans des cas particuliers. 

La technologie de fabrication des CI des deux classes repose sur 
le dopage d’une plaquette de semi-conducteur (de silicium) avec des 


Fenêtres Masque 


Fig. 1.6. Masque d'oxyde avec fenêtres pour le dopage local 


impuretés donatrices et acceptrices alternativement, ce qui permet 
de réaliser des couches minces à conductibilité de types différents 
immédiatement sous la surface de la plaquette et des jonctions p-n 
aux frontières des couches. Les différentes couches sont utilisées 
comme résistances, et les jonctions p-n servent de diodes et de tran- 
sistors. 

Le dopage de la plaquette de semi-conducteur doit se faire locale- 
ment, c’est-à-dire sur des parties séparées par des distances suffi- 
samment grandes ?). Le dopage local est obtenu à l’aide dé masques 
spéciaux munis de fenêtres par lesquelles les atomes de l’impureté 
dopeuse pénètrent dans la plaquette sur des parties voulues. Lors 
de la fabrication de circuits intégrés monolithiques le rôle du mas- 
que est généralement joué par un film de dioxyde de silicium SiO, 
qui couvre la surface de la plaquette de silicium. En utilisant des 
méthodes spéciales (v. $ 6.7), on trace sur ce film les contours de 
toutes les ouvertures, ou comme on le dit, le dessin nécessaire 
(fig. 1.6). Les ouvertures dans les masques et en particulier dans le 
film d'oxyde s'appellent fenêtres. 


) Dans les limites d’une pastille ces: distances « suffisamment grandes » 
sont comprises entre 10 et 100 um. 
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Proposons-nous maintenant de caractériser succinctement les 
parties constitutives (les éléments) des deux classes principales de 
circuits intégrés monolithiques. 

L'élément de base des CI bipolaires est un transistor n-p-n: 
tout le cycle technologique est orienté vers sa réalisation. Tous les 
autres éléments doivent être produits, autant qu'il est possible, en 
même temps que ce transistor, sans opérations technologiques sup- 
plémentaires. C’est ainsi que les résistances sont faites simultanément 
avec la couche de base du transistor n-p-n et ont donc la même pro- 
fondeur que cette couche. Les condensateurs sont formés par les 
jonctions p-n polarisées en sens inverse dans lesquelles la couche n 
correspond à la couche de collecteur du transistor n-p-n, et la cou- 
che p à la couche de base. 

L'élément de base des circuits intégrés MOS est constitué par 
un transistor MOS à canal induit (fig. 5.2). Le rôle des résistances 
est joué par des transistors montés en dipôle et le rôle des condensa- 
teurs par des structures MOS dans lesquelles la couche de diélectri- 
que est réalisée en même temps que la couche de grille du transistor, 
et l’armature semi-conductrice simultanément avec les couches de 
source et de drain. 

Les éléments d’un CI bipolaire doivent être isolés l’un de l’autre 
par un procédé quelconque pour qu'ils n’interagissent pas à travers 
le substrat. Les méthodes d'isolement intercomposant sont exami- 
nées au $ 7.2. Les CI MOS n’exigent pas d'isolement intercomposant 
spécial parce que les transistors MOS voisins n’entrent pas en in- 
teraction (fig. 7.2) et peuvent donc être placés à une distance mini- 
male l’un de l’autre. C’est l’un des avantages principaux que les CI 
MOS présentent par rapport aux CI bipolaires. 

Une particularité caractéristique des CI monolithiques est que 
parmi leurs éléments on ne trouve pas de bobines d’inductance et, à 
plus forte raison, de transformateurs. Ceci tient à ce que jusqu’à 
présent on n'a pas réussi à utiliser dans le corps solide un phénomè- 
ne physique quelconque qui soit équivalent à l'induction électro- 
magnétique. C’est pourquoi, en élaborant des circuits intégrés mo- 
nolithiques, on cherche à réaliser la fonction nécessaire sans utili- 
sation d’inductances, ce qui est possible dans la plupart des cas. Si 
une bobine d’inductance ou un transformateur est absolument in- 
dispensable, on l'utilise sous forme de composant rapporté. 

Les dimensions des pastilles des CI monolithiques modernes 
sont comprises entre 1,5 X 1,5 mm° et 6 X 6 mm°. Plus grande est 
la surface de la pastille, plus complexe est le CI qu’on peut y inté- 
grer. Pour une même surface de la pastille on peut augmenter le nom- 
bre d'éléments du CI en diminuant leurs dimensions et les distances 
qui les séparent. | 

Par convention, la complexité fonctionnelle des circuits inté- 
grés est caractérisée par le degré d'intégration, c’est-à-dire par le 
nombre d’éléments (le plus souvent de transistors) contenus dans une 
pastille. Au cours des années 1978-1979 le degré d'intégration maxi- 
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mal était de (5 à 6):104 éléments par pastille. Une augmentation du 
degré d'intégration (et donc de la complexité des fonctions réalisées 
par les C[) est l’une des tendances principales dans la microélectro- 
nique. 


Pour caractériser quantitativement le degré d'intégration, on utilise parfois 
un coefficient conventionnel 4 = lg N, N étant le degré d'intégration. On dit 
qu'un circuit intégré est simple ou à faible niveau d'intégration (SSI) si 4 < 1 
(c'est-à-dire si N < 10), à moyenne échelle de. si { < k& < 2, à grande échelle 
(LSI) si 2 < k < 3 et à très grande échelle (VELSI) si 4 = 3 (c'est-à-dire si 
N >> 1000). 


En plus du degré d'intégration on utilise encore un indice appelé 
densité de composants: le nombre de composants (le plus souvent de 
transistors) par unité de surface de la pastille. Cet indice, qui carac- 
térise surtout le niveau technologique, se chiffre de nos jours par 
000 à 1000 éléments par millimètre carré. 

1.2.3. Circuits intégrés hybrides.— Comme il a été déjà dit, les 
circuits intégrés à couches et donc les circuits intégrés hybrides se 
répartissent suivant la technologie de fabrication en deux groupes: 
les circuits à couches épaisses et les circuits à couches minces. 

Les circuits intégrés hybrides à couches épaisses sont réalisés sui- 
vant une technologie bien simple qui semble à première vue même 
primitive. On prend une plaquette-support de diélectrique ayant une 
surface suffisamment grande (plusieurs centimètres carrés) et on y 
répartit des pâtes de composition différente. Une particularité carac- 
téristique de cette méthode est que la couche prend d'emblée l’é- 
paisseur prescrite. Les pâtes conductrices assurent les connexions en- 
tre éléments, les armatures des condensateurs et les sorties vers les 
broches du boîtier ; les pâtes résistives permettent de réaliser les ré- 
sistances ; les pâtes diélectriques assurent l'isolement entre les ar- 
matures des condensateurs et la protection générale de la surface 
du circuit hybride terminé. Chaque couche doit avoir sa propre con- 
figuration, son propre dessin. Aussi, lors de la réalisation de chaque 
couche, la pâte est-elle induite à travers son masque-pochoir pré- 
sentant des orifices (fenêtres) aux endroits où doit intervenir la pâte 
de la couche donnée (fig. 1.7). Après avoir terminé la partie en cou- 
ches du circuit on colle, aux endroits « vides » déterminés à l’avance 
ou sur la couche diélectrique de protection, les composants rapportés 
et on relie leurs sorties aux plots de contact prévus dans les couches 
conductrices. La technologie de fabrication des circuits intégrés 
hybrides à couches épaisses sera reprise avec plus de détails au $ 6.11 
et les paramètres des éléments de tels circuits seront examinés au 
$ 7.11. | 

La description sommaire qui vient d’être donnée permet d’indi- 
quer les particularités principales des circuits intégrés hybrides à 
couches épaisses : 

—le procédé « mécanique » de dépôt des pâtes ne permet pas 
d'obtenir des couches d'épaisseur inférieure à 10 ou 20 um (des va- 
leurs typiques sont comprises entre 50 et 100 um), d’où les appella- 
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tions de technologie à couches épaisses et de CI hybrides à couches 
épaisses ; 

— Ja simplicité de la technologie !) la rend accessible et le prix 
des articles est peu élevé; 

— le procédé « mécanique » de dépôt des couches ne peut pas 
assurer des tolérances sur les valeurs nominales des résistances et 
des condensateurs, c’est-à-dire la haute précision des éléments. 


Pochoir Fenêtres 


eu 
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Fig. 1.7. CLÉ applicable pour le dépôt Fig. 1.8. Croissance coù- 
ocal de pâte che par couche d'un film 
mince 


Les circuits intégrés hybrides à couches minces exigent pour leur 
fabrication de mettre en œuvre une technologie plus complexe que 
celle des circuits à couches épaisses et des équipements spéciaux 
assez coûteux. Le prix des CI hybrides à couches minces est donc plus 

élevé que celui des CI hybrides à couches épaisses. 

La technologie à couches minces classique est caractérisée par le 
fait que les films sont déposés sur le support à partir d’une phase 
gazeuse. Dans ces conditions, les couches ne prennent pas tout de 
suite leur épaisseur finale (comme après le dépôt d’une pâte dans 
les CI hybrides à couches épaisses), mais croissent graduellement, une 
couche monomoléculaire après l’autre (fig. 1.8). Après avoir réalisé 
un film, on modifie la composition chimique du gaz et donc les pro- 
priétés physiques et électriques de film suivant. C’est ainsi qu'on 
obtient des couches conductrices, résistives et diélectriques. La 
configuration (dessin) de chaque couche est déterminée soit par un 
pochoir placé sur le support (comme dans le cas des CI à couches 
épaisses), soit par un masque réalisé sur la surface analogue à un 
masque d'oxyde dans les CI monolithiques (fig. 1.6). 

Pour que les atomes ou les molécules de la vapeur puissent passer 
librement de la source vers le support, il faut créer une raréfaction 


1) La technologie réelle est évidemment plus complexe que celle décrite 
plus haut. De plus, il y a un problème indépendant concernant la composition 
des pâtes qui doivent satisfaire à de nombreuses exigences, souvent contradic- 
toires. 
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suffisante, c’est-à-dire déposer les films dans un espace clos (sous 
cloche) dans lequel on a réalisé un vide suffisamment poussé. 

Les éléments rapportés sont collés dans les CI à couches minces de 
même que dans les CI à couches épaisses sur la surface de la partie à 
couches terminée du circuit et reliés aux plots de contact corres- 
pondants. La technologie des CI hybrides à couches minces est décrite 
plus en détail au $ 6.10, et les paramètres de leurs éléments au 
$ 7.11. 

Les particularités des CI hybrides à couches minces qui décou- 
lent de la description qui vient d'être donnée sont les suivantes: 

—]la vitesse de croissance des films étant relativement petite, la 
préparation des couchés d’une épaisseur supérieure à 1 um prend 
beaucoup de temps ; de plus les films déposés d’une épaisseur supé- 
rieure à 1-ou 2 um se détachent facilement du support ; pour toutes 
ces raisons l'épaisseur typique des films réalisés dans les CI hybrides 
à couches minces ne dépasse pas 0,5 ou 1 um d’où les: appellations de 
technologie à couches minces et de Cl'hybrides à couches minces; 

— les films croissant avec une petite vitesse, il est relativement 
aisé de régler leur épaisseur et d’assurer des tolérances plus étroites 
dans les valeurs des résistances et des condensateurs, c'est-à-dire 
d'obtenir des éléments de grande précision... . 

Le degré d'intégration des CI hybrides ne peut pas être évalué de 
la même façon que celui des CI monolithiques puisqu'ils ne compor- 
tent pas de composants actifs à couches qu'on pourrait compter. On 
utilise néanmoins le terme de CT hybride à grande échelle qui signifie 
que les composants rapportés de ce circuit ne sont pas représentés 
par des transistors distincts, mais par des CI monolithiques tout en- 
tiers, de sorte que les fonctions remplies par un CT hybride à grande 
échelle peuvent être plus complexes que celles de CI monolithique 
simple ou même à grande échelle. 


$ 1.3. Particularités des circuits intégrés 
considérés comme un nouveau type d'appareils électroniques 


Puisque le circuit intégré, de même qu’un tube électronique ou 
un transistor, représente au point de vue constructif un tout, remplit 
une fonction déterminée et doit satisfaire à des exigences déterminées 
aux essais, à la livraison et au cours d'utilisation, il doit être rangé 
dans la catégorie d'appareils électroniques. Pourtant, comparé à 
une diode, à un transistor, etc., il constitue un type d'appareil radi- 
calement nouveau. 

Une première et principale particularité des CI en tant qu’appareil 
électronique est qu'il réalise de façon indépendante, à lui seul, une 
fonction déterminée, souvent bien compliquée, alors que les appareils 
électroniques élémentaires ne sont capables de remplir une fonction 
analogue qu’en association avec d’autres composants. Par exemple, 
un transistor distinct ne peut pas assurer une amplification de signal 
ou la mise en mémoire d’une information. À cet effet, il faut assem- 
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bler un montage correspondant comprenant plusieurs transistors, ré- 
sistances et autres composants. En microélectronique, les fonctions 
indiquées sont réalisées par un seul appareil, le circuit intégré: il 
peut constituer un amplificateur, une mémoire, etc. 

Une deuxième particularité des CT est que l’augmentation de la 
complexité fonctionnelle de cet appareil par rapport aux appareils 
élémentaires ne s'accompagne pas d’une dégradation de l’un quel- 
conque des paramètres principaux (fiabilité, prix, etc.). De plus, 
tous ces paramètres s’en troüvent améliorés. Pour illustrer cette 
particularité, prenons l'exemple de CI monolithiques. 


L'encombrement et la masse des CI simples et à moyenne échelle étant 
de l’ordre de grandeur des dimensions et de la masse des transistors discrets, on 
peut considérer en première approximation que lé gain én cés paramètres, obtenu 
en passant dés circuits à composants discrets aux circuits intégrés, est déterminé 
par le degré d'intégration et peut donc s'élever à quelques centaines et même 
milliers de fois 1}. | : 

Comme la sécurité de fonctionnement d’un dispositif à semi-conducteur 
utilisé dans un äppareil dépend avant tout du nombre de connexions par soudure, 
la fiabilité des CI dans lesquéls les connexions entre éléments sont réalisées par 
métallisation (c’est-à-dire sans soudure ni brasure) est a priori supérieure à celle 
des circuits à composants classiques destinés à remplir la même fonction. Ce 
gain de fiabilité augmente avec lé degré d'intégration. 

Puisque tous les éléments d’un circuit intégré sont confectionnés au cours 
d’un cycle technologique unique, le nombre d'opérations technologiques néces- 
saires à leur fabrication ne dépasse que légèrement le nombre d'opérations indis- 
pensables à la fabrication d'un transistor distinct. Aussi, toutes choses étant 
égales par ailleurs, le prix d’un CI est-il proche du prix d’un tränsistor distinct. 
Or, ceci signifie que suivant lé degré d'intégration (ou plus éxactement suivant 
la densité de composants), le prix d’un élément de CI peut être plusieurs cen- 
taines de fois de bas que célui d’un composant discret analogue. On a le même 
rapport entre le prix d'un CI et celui d’un circuit analogue en réalisation dis- 
crète. 

Une troisième particularité des CT est qu'ils donnent la préféren- 

ce aux éléments actifs devant les éléments passifs, c'est-à-dire sui- 
vent un principe diamétralement opposé à celui qui caractérise la 
technique des transistors discrets. Dans cette dernière, les composants 
actifs et surtout les transistors sont les plus coûteux, de ce fait l’op- 
timisation d’un circuit consiste, toutes choses étant égales par ail- 
leurs, à réduire le nombre de composants actifs. Il n’en est plus de 
même pour les CI: c'est le prix d’une pastille terminée qui est donné 
et non pas celui d'un élément; il y a donc intérêt à placer sur la 
pastille un nombre aussi grand que possible d'éléments de surface 
minimale. La surface minimale est propre aux éléments actifs, 
transistors et diodes, et la surface maximale aux éléments passifs. 
Par conséquent, un CI optimal est un CI dont le nombre de résistan- 
ces et surtout de condensateurs est minimal et leurs valeurs nomina- 
les sont faibles. 


1) La valèur exacte de gain en encombrement et en masse est difficile à 
déterminer par un calcul théorique, car les CI sont assemblés dans d’autres bof- 
tiers que les composants élémentaires et comportént un plus grahd nornbte de 
sorties que ceux-ci. 
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D: 


Une quatrième particularité des CT est liée à ce que les éléments 
voisins ne sont distants que de 50 à 100 um. Il est peu probable que 
les propriétés physiques et électriques du matériau puissent varier 
sur des distances si petites, donc une dispersion considérable des pa- 
rarnètres des éléments voisins est également peu probable. Autre- 
ment dit, les paramètres des éléments contigus sont mutuellement 
liés ou, comme on le dit, sont corrélés. Cette corrélation subsiste 
avec la variation de température ; les coefficients de température des 
paramètres des éléments voisins sont pratiquement identiques. En 
élaborant certains CI, on met à profit la corrélation entre les para- 
mètres des éléments contigus en vue de réduire l'influence des varia- 
tions de température ét de la dispersion des paramètres. 

Les CI hybrides constituent eux aussi un type particulier d’ap- 
pareils électroniqués, bien que la préserice dé composants rapportés 
les rende moins spécifiques. Néanmoins plusieurs particularités sont 
communes aux CI moriolithiques et aux CI hybrides. 

C'ést la caractéristique fondamentale de tout CI — complexité 
fonctionnelle de l’apparéil — qui change radicalement la structure 
de l’appareillage électroniqué qu'il soit construit à base de CI mo- 
nolithiques ou de CI hybrides. La spécificité des CI hybrides en 
tant qu'appareils électroniques peut résider soit en des valeurs no- 
minales élevées des résistances et dés condérisateurs inaccessibles 
dans les CI monolithiques, soit en haute précision des résistances, 
soit enfin én complexité fonctionnelle accrüe dans le cas des CI hybri- 
des à grande échelle (v. plus haut). 

Le gain en fiabilité, en prix, en encombrement et en masse des 
CI hybrides est dû non seulement à l'emploi d'une partie à couches 
(c'est-à-dire intégrée), mais aussi à l’utilisation de composants rap- 
portés sans boîtiers et à un nombre moindre de corinexions par sou- 
dure et d'opérations d'assemblage. 

Un des traits spécifiques importants des CI hybrides est la pos- 
sibilité de corriger (ajuster) les valeurs nominales des résistances 
avant l’achèvement du cycle technologique et le capsulage des cir- 
cuits. Ceci permet de réduire considérablement la dispersion des ré- 
sistances et d'obtenir des résistances de haute précision nécessaires 
dans la technique des mesures et dans les convertisseurs. On peut en 
conclure que les CI hybrides constituent un type de CI bien souple, 
à bas prix, facile à concevoir et bien adapté à la résolution des pro- 
blèmes particuliers spéciaux. 


$ 1.4. Conclusion 


Les premiers pas de la microélectronique étaient caractérisés par 
les progrès dans la technologie des circuits intégrés. Dans ces étapes, 
on perfectionnait les méthodes d'isolement des éléments, d’augmen- 
tation du degré d'intégration, de montage des composants rapportés, 
etc. Quant à la technique de synthèse des circuits (c'est-à-dire de la 
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configuration des circuits à intégrer), on l’empruntait à l’électroni- 
que des transistors discrets. 

+ Pourtant il est devenu clair assez vite qu’à une réalisation tech- 
nologique qualitativement nouvelle, propre aux circuits intégrés, 
doivent correspondre des solutions adéquates dans la technique des 
circuits. Tous les circuits considérés comme typiques dans l’électro- 
nique des transistors discrets ne se sont pas avérés acceptables en 
microélectronique. En revanche, de nombreux circuits qui étaient 
considérés comme « exotiques » dans l'électronique des transistors dis- 
crets et étaient donc très peu répandus ont trouvé des applications en 
microélectronique et même se sont montrés optimaux. C’est pour- 
quoi la technique de synthèse des circuits intégrés diffère nettement 
de celle des circuits à transistors classiques. 

Le développement de la microélectronique a fait apparaître beau- 
coup. d'éléments spécifiques des circuits intégrés qui n'ont pas 
d’analogues dans la technique des circuits à transistors et ne sont 
pas produits sous forme de dispositifs à semi-conducteurs discrets 
(par exemple, le transistor à plusieurs émetteurs, les composants à 
couplage de charge, et autres). Les circuits intégrés comportant de 
tels éléments spécifiques sont même impossibles à simuler à l’aide 
de composants discrets. 

De tout ce qui précède nous pouvons conclure qu’en tant qu’une 
partie. de la science et de la technique la microélectronique ne se 
réduit aucunement à la technologie des circuits intégrés. Elle réunit 
trois aspects équivalents: physique, technologie et technique des cir- 
cuits. La connaissance de ces aspects de la microélectronique permet 
au concepteur des circuits intégrés d'apprécier à bon escient tant les 
nouvelles variantes de la base d'éléments ou de circuits (du point de 
vue de leur réalisation technologique) que les nouvelles variantes 
des processus technologiques (du point de vue de leur aptitude à 
réaliser des éléments ou des circuits donnés). 

Ces trois aspects de la microélectronique font l’objet des chapi- 
tres qui suivent. Le dernier chapitre traite des exemples de circuits 
intégrés et examine les perspectives du développement de la micro- 


électronique. 


CHAPITRE 2 


SEMI-CONDUCTEURS 


$ 2.1. Introduction 


En première approximation, on distingue les semi- conducteurs des 
autres substances d’après la valeur de la résistivité électrique p. On 
considère qu’un corps est .un semi-conducteur si sa résistivité est 
comprise entre 10% et 10° ohms-cm, un métal si sa résistivité est 
inférieure à 107# ohm:cm et un diélectrique, ou isolant, si sa résisti- 
vité est supérieure à 10! ohms-cm. Une telle classification, purement 
quantitative, est certes assez arbitraire, surtout en ce qui concerne 
les semi-conducteurs et les diélectriques qui ne se diffèrent pas en 
principe. Pour ce qui est des différences entre les semi- conducteurs 
et les métaux, elles sont plus radicales, c’est-à-dire qu'elles ne se ré- 
duisent pas uniquement à la différence. de résistivité. 

La base de la microélectronique moderne est constituée par des 
dispositifs semi-conducteurs et avant tout par les transistors. Ceci 
explique pourquoi le présent chapitre est consacré justement aux 
semi-conducteurs. Les métaux et les diélectriques ne sont pas étu- 
diés spécialement mais les particularités caractéristiques qu'ils pré- 
sentent par rapport aux semi-conducteurs sont signalées aux para- 
oraphes correspondants. 

De tous les semi-conducteurs c’est le silicium qui s’est révélé le 
plus propice pour la fabrication des circuits intégrés. Il a vite sup- 
planté le germanium (qui a joué un rôle historique dans le développe- 
ment de l’électronique des transistors) et jusqu'à présent n’a pas de 
concurrents sérieux. C’est pourquoi dans tous les exemples numéri- 
ques et les illustrations nous utiliserons les paramètres mécaniques 
et électriques du silicium. Nous mettrons également en évidence les 
propriétés et les particularités du silicium qui lui ont valu le rôle 
dominant en microélectronique. 


$ 2.2. Structure des semi-conducteurs 


La surface des circuits intégrés modernes est de l’ordre de 2 à 
30 mm?, les surfaces de leurs éléments sont de l’ordre de 107? à 
10% mm° et les dimensions linéaires des électrodes distinctes sont 
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réduites jusqu'à 4 um. Il est clair que dans les limites de telles sur- 
faces et distances la plaquette de semi-conducteur initiale doit être 
suffisamment homogène et avoir des propriétés contrôlables. Des 
défauts et des irrégularités, s’il y en a, doivent être localisés et en 
nombre suffisamment petit. Dans ces conditions, on ne devra mettre 
au rebut qu’un nombre peu élevé de circuits intégrés, ceux qui se 
trouvent sur ces parties défectueuses. C’est pourquoi on attache une 
grande attention à ce que les semi-conducteurs à utiliser en microélec- 
tronique soient sans imperfections et sans impuretés. 

2.2.1. Réseau cristallin. — Les sémi-conducteurs sont en règle 
générale des corps solides présentant une structure cristalline régu- 
lière, qu’on appelle monocristaux. Leur réseau cristallin est formé de 
cellules élémentaires contiguës, de 
forme et de dimensions détermi- 
nées, qui se répètent périodique- 
ment. Dans le cas du réseau cubi- 
que le plus simple (Si, Ge, NaCl 
et autres), l’arête de la cellule élé- 
mentairé, du cube, est la constante 
de réseau a (0,4 à 0,6 nm). Le ré 
seau cubique de type diamant (Si, 
Ge) est constitué dé tétraëèdres 
(fig. 2.1); la distance qui sépare 
Ç deux atomes voisins est de l’ordre 
Fig. 2.1. Structure d’un réseau cris- de 0,25 nm. 

tallin de type diamant La liaison entre les atomes dans 

le réseau cristallin du silicium et 

de certains autres sémi-conducteurs ést due à des fortes (couplageë) 

d'échange spécifiques qui résultent de la mise en commun, deux à 

deux, des électrons de valence des atomes voisins. Une telle liaison 

(lorsque chacun des atomes reste neutre) est appelée liaison de cova- 
lence ou tout simplement liaison de valence. 

La régularité (périodicité) de la structure d'un cristal a pour effet 
la dépendance de ses propriétés physiques vis-à-vis de la direction 
dans le réseau cristallin, son anisotropie. On convient de déterminer 
une direction, c’est-à-dire de « S'orienter », dans un réseau cristal- 
lin à l’aide des axes cristallographiques et des plans cristallographiques 
perpendiculaires aux axes. Ces axes et plans sont repérés par trois 
nombres entiers dits indices de Miller. Pour la désignation des axes 
les indices de Miller sont mis entre crochets : [111], [100), etc., pour 


la désignation des plans correspondants, entrè parenthèses: (111), 
(100), etc. 


L'origine des indices de Miller pour le réseau cubique le plus simple est 
montrée à la figure 2.2, a. Les coordonnées des intersections d'un plan donné 
avéc les axes sont mesurées en unités de constante de réseau: x — la, y — ma, 
z = na, où |, m, n sont des nombres entiers. Les indices de Miller pour le plan 
considéré sont les inverses des coordonnées 1-1, m-1, n-1 multipliées par un coef- 
ficiént tel qu'on obtiénne trois nombres entiers aussi petits que possible. 
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Remarquons que chaque plan cristallographique est caractérisé 
par sa propre densité d'atomes par unité de surface. Par exemple, si 
l’on « regarde » un cristal à réseau cubique dans le sens perpendicu- 
laire aux plans (100), (110) ét (111), la disposition des atomes dans 
le champ de vision sera celle indiquée à la figure 2.2, b (pour plus 


Fig. 2.2. Plans cristallographiques: 
a, origine des indices de Miller; b, position des atomes dans les plans cristallographiques 


de clarté les atomes occupant les nœuds sont numérotés). La densité 
d'atomes est maximale dans le plan (111) et minimale dans le plan 
(100). Le plan (111) du cristal de silicium est un plan de clivage: 
en règle générale, des fissures et des fendages du cristal se produisent 
suivant ce plan. 

De nombreux paramètres et propriétés d'un cristal: propriétés 
optiques, vitesse de décapäge et autres, varient suivant le plan cris- 
tallographique. C'est pourquoi les plaquettes destinées à La fabri- 
cation des circuits intégrés sont rectifiées avec précision suivant un 
plan cristallographique déterminé à l’avance, en contrôlant le ré- 
sultat de cette opération par diffraction des rayons X. 

Ces dernières années on voit se répandre des cristaux liquides, 
c'est-à-dire des liquides. à propriétés anisotropes. Ils sont caractéri- 
sés par une composition chimique complexe et contiennent des subs- 
tances organiques. Leur utilisation est basée sur une variation loca- 
le des propriétés optiques sous l'effet d'un champ électrique ou de Ia 
température. Les cristaux liquides trouvent leurs applications dans 
les divers indicateurs lumineux, par exemple pour les cadrans des 
horloges électroniques, etc. 

2-2:2: Imperfections des cristaux. — La structure d’un cristal 
n'est jamais parfaitement régulière ni en volume, ni, à plus forte 
raison, en surface. Elle présente des défauts et des dislocations. 
Les défauts du réseau peuvent avoir la forme d’un nœud vide 
(défaut de Schottky) *) ou d'un nœud vide et d’un atome en position 


1) Dans ce cas l’atome qui a quitté sa place est rejeté à la surface du cristal. 
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interstitielle (défaut de Frenkel). Ce sont des défauts ponctuels 
(fig. 2.3, a et b). Leur création est inévitable, et la concentration suit 
une loi thermodynamique: elle augmente brusquement avec la tem- 
pérature. La distribution des défauts dans le cristal est voisine d’une 
distribution uniforme. . 
Des défauts supplémentaires peuvent être engendrés par bombar- 
dement du cristal avec des particules nucléaires lourdes appelées 
nucléons. Les défauts de cette origine sont dits défauts d'irradiation. 


a) b) C) 


Fig. 2.3. Défauts ponctuels du réseau cristallin: 
a, défaut de Schottky; b, défaut de Frenkèl'; c, défauts dus aux impuretés 


Tout semi-conducteur réel contient des impuretés, soit parasites 
qu'on n'arrive pas à éliminer lors de la purification, soit utiles, in- 
troduites sciemment pour lui conférer des propriétés désirées. Cha- 
que atome d’'impureté (c’est-à-dire un atome étranger) est équivalent 
à un défaut ponctuel. Les atomes étrangers (fig. 2.3, c) peuvent se 
situer soit dans les interstices du réseau (impureté en position inter- 
sticielle—1), soit dans les nœuds eux-mêmes, à la place des atomes 
principaux (impureté en position de substitution — 2). La dernière 
variante est plus répandue. | | 

Les dislocations, c’est-à-dire des décalages des plans du réseau, 
peuvent être linéaires (dislocation-coin) ou en forme de spirale (dis- 
location-vis). Les premières résultent d’un décalage incomplet (non 
sur toute la profondeur) du réseau: il apparaît un demi-plan incom- 
plet d’atomes (fig. 2.4, a). Les secondes sont le résultat d’un décalage 
complet (sur toute la profondeur) d’une partie du réseau (fig. 2.4, b). 

La densité de dislocations est évaluée visuellement (sous le mi- 
croscope) en comptant le nombre de creux de décapage. La formation 
de creux sous l’action d’un décapant est l’une des illustrations de la 
modification des propriétés du cristal aux. endroits des dislocations. 
Une autre illustration est fournie par une diffusion plus rapide des 
impuretés suivant les dislocations. Ces deux exemples montrent que 
la présence de dislocations conduit à des résultats « non prévus » 
des processus technologiques, c’est-à-dire à des profils (dimensions) 
non contrôlables des éléments de circuits intégrés. Le nombre de 
dislocations sur une plaquette de semi-conducteur doit donc être 
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rigoureusement limité. Actuellement la densité de dislocations ad- 
missible pour les plaquettes de silicium est de 1 à 10 mm *, mais elle 
peut augmenter au cours de la fabrication À). 

Le cas limite des dislocations désordonnées est un polycristal 
constitué par une multitude de grains monocristallins (monocristaux) 
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Fig. 2.4. Dislocations dans le réseau cristallin: 
a, linéaires; b, en spirale 


étroitement adjacents l’un à l’autre et présentant des orientations 
différentes. Les polycristaux n'ont pas de structure régulière et leurs 
propriétés ne sont donc pas anisotropes. La structure des polycristaux 
peut être à grains fins ou à gros grains. Les dimensions des grains 
influent sur plusieurs propriétés mécaniques et électriques, par exem- 
ple sur la conductibilité électrique du cristal. Plus gros sont les 
grains, moins important est le rôle des surfaces frontières entre les 
grains et, en particulier, moins élevée est la résistivité du polycris- 
tal. Pourtant, la microstructure des polycristaux étant pratique- 
ment incontrôlable, la reproductibilité de leurs propriétés mécani- 
ques et électriques est nettement inférieure à cette des monocristaux. 
C’est la raison pour laquelle les polycristaux ne sont pas devenu la 
base pour la fabrication des éléments essentiels des circuits inté- 
grés — composants actifs — et ne jouent en microélectronique qu’un 
rôle secondaire. 

Comme un polycristal présente lui-même une multitude de dé- 
fauts, il est relativement indifférent à l’apparition de nouveaux dé- 
fauts, par exemple, en cas de bombardement par les nucléons. Les 
polycristaux sont donc caractérisés par une haute tenue aux radia- 
tions. 

En plus des dislocations les plaquettes de semi-conducteur peu- 
vent présenter des défauts macroscopiques: microfissures, pores 
{vacuoles), etc. Tous ces défauts sont la source éventuelle des rebuts 
des circuits intégrés. 


1) Ces dernières années l’industrie fournit des plaquettes de silicium dites 
: sans dislocations » pour lesquelles la densité de dislocations ne dépasse pas 
cm”?, | 
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2.2.3. Surface du eristal.— Les atomes situés sur la surface du 
cristal ont inévitablement une partie de liaisons de covalence rom- 
pue par suite de l'absence de « voisins » de l’autre côté de la surface 
de séparation. Le nombre de liaisons rompues dépend de l’orienta- 
tion cristallographique de la surface. Par exemple, pour le silicium 
une des quatre liaisons est rompue dans le plan (111) et deux dans 
le plan (100) (fig. 2.5). 

La rupture des liaisons de covalence a pour effet de troubler l’équi- 
libre énergétique sur la surface du cristal. Cet équilibre peut être 
rétabli par différentes voies: par une variation de la distance entre 


(111) 


Fig, 25. Rupture des liaisons de covalence sur la surface d’un cristal: 
a, dans le plan (111); b, dans le plan (100) 


les atomes dans la couche superficielle, c'est-à-dire par une modifi- 
cation de la structure des cellules élémentaires du cristal; par la 
capture, c’est-à-dire l’adsorption des atomes étrangers du milieu am- 
biant, qui rétablissent en totalité ou en partie les liaisons rompues; 
par la formation d’un composé chimique (d’un oxyde, par exemple) 
qui n’a pas de liaisons incomplètes sur la surface, etc. Or, dans tous 
les cas, la structure de la couche superficielle très mince (quelques na- 
nomètres et moins) diffère de celle de la masse principale du cristal. 

Par conséquent, les paramètres mécaniques et électriques de la 
couche superficielle diffèrent nettement des ceux des régions pro- 
fondes du cristal et cette conclusion reste valable quel que soit le 
milieu : le vide, l’air ou un autre solide, avec lequel le cristal est 
mis en contact. Pour cette raison, la couche superficielle (on dit sou- 
vent aussi la surface de séparation, la surface frontière ou la frontière 
tout court) doit être considérée comme une région particulière du cris- 
tal. Cette région joue un rôle important en microélectronique parce 
que les éléments des circuits intégrés planars se situent immédiate- 
ment au-dessous de la surface, alors que les dimensions des régions 
de travail sont souvent de l’ordre de grandeur de l'épaisseur des 
couches superficielles. Les particularités quantitatives des couches 
superficielles seront mises en évidence à maintes reprises dans la 
suite de cet ouvrage. 

La surface réelle des cristaux présente généralement une structure 
sensiblement plus complexe que celle que nous venons d'examiner. 
Par exemple, la couche d'oxyde SiO, qui assure l’équilibre à la sur- 
face du silicium peut être recouverte d’une couche d’hydrate due 
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aux groupes hydroxyles OH adsorbés. Une telle pellicule à deux 
couches qui est caractéristique de la surface du silicium est appelée 
oxyde hydraté. 

En plus des pellicules d’origine physico-chimique, la surface du 
cristal peut évidemment être contaminée par les substances les plus 
variées : les restes d'acides et d’alcalis utilisés pour le traitement de 
la surface, les taches de graisse, etc. 

2.2.4. Structure amorphe.— En plus des corps solides polycristal- 
lins (à grains), il existe aussi des solides amorphes, c’est-à-dire par- 
faitement homogènes et ne présentant aucune structure régulière. 
Une particularité caractéristique des corps amorphes est l’absence 
de température de fusion bien déterminée : le passage de l’état li- 
quide à l’état solide se fait progressivement et s'accompagne d’une 
augmentation graduelle de la viscosité. Il en est de même pour le 
passage de l’état solide à l’état liquide. 

Les représentants typiques des corps amorphes sont les divers 
verres y compris le verre ordinaire dont la base est constituée par le 
dioxyde de silicium SiO,. La plupart des films diélectriques utilisés 
en microélectronique ont eux aussi une structure amorphe. 

Parmi les semi-conducteurs les corps amorphes sont représentés 
par des verres chalcogénures, c’est-à-dire des composés de silicium 
et des éléments chalcogénures : le tungstène, le tellure et autres. La 
fabrication des semi-conducteurs amorphes est plus simple et re- 
vient meilleur marché que celle des semi-conducteurs monocristal- 
lins; de plus, de même que les polycristaux, les semi-conducteurs 
amorphes sont moins sensibles aux défauts d'irradiation. Pourtant 
à cause d’une mauvaise reproductibilité et une stabilité insuffisante 
de leurs propriétés, les semi-conducteurs amorphes ne sont jusqu’à 
nos jours qu'au stade d’étude et ne trouvent des applications prati- 
ques que dans des cas spéciaux très rares. 


$ 2.3. Porteurs de charge électrique 


Un des paramètres les plus importants de toute substance, y com- 
pris des semi-conducteurs, est la résistivité électrique. Il est évi- 
dent que la conduction d'électricité ne peut avoir lieu que s’il y a 
des porteurs de charge libres qui peuvent se déplacer sous l’effet 
d’un champ électrique ou d’un gradient de concentration. Proposons- 
nous de considérer la création des porteurs de charge libres dans les 
semi-conducteurs. 

Un semi-conducteur sans impuretés et sans imperfections, à ré- 
seau cristallin parfait, est appelé semi-conducteur intrinsèque. A la 
température de zéro absolu un tel semi-conducteur n’a pas de por- 
teurs de charge libres, il est donc un diélectrique parfait. Au fur et 
à. mesure de l’échauffement le cristal semi-conducteur acquiert une 
énergie supplémentaire qui provoque un mouvement vibratoire des 
atomes occupant les nœuds du réseau. Du point de vue corpusculaire, 
les porteurs d'énergie des vibrations mécaniques du réseau sont des 
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particules quantiques que-l’on appelle phonons et qui sont des ana- 
logues des photons, c’est-à-dire des quanta d'énergie lumineuse. 

Lorsque la température du cristal s'élève, le nombre et l’énergie 
des phonons augmentent, si bien que les phonons deviennent capa- 
bles de rompre des liaisons entre les atomes du réseau. La rupture 
d’une liaison de covalence entraîne la création simultanée d’un élec- 
tron libre (« arraché ou « chassé ») et d’un trou, c’est-à-dire d’une 
place vacante laissée au voisinage de l’atome dont un des électrons 


Electron libre Trou libre 


Electron libre 


Electron lié 
a) b) 


Fig. 2.6. Création d'un Fig. 2.7. Substitution des atomes d’impureté aux 
trou atomes principaux du réseau : 


a, impureté donneuse (production d’un électron libre et 
d’un ion positif fixe), b, impureté acceptrice (produc- 
tion d'un trou libre et d’un ion négatif fixe) 


a été arraché (fig. 2.6). Le phénomène de création de paires électron- 
trou sous l’action des phonons porte le nom de thermogénération. 

La liaison vacante est vite remplie par un électron de valence 
d'un atome voisin qui laisse un nouveau trou à sa place. Ce proces- 
sus se répète. Ainsi le trou se comporte. comme-une particule portant 
une charge élémentaire positive. Il effectue, de même qu'un électron 
libre, un mouvement désordonné pendant un certain temps égal à 
sa durée de vie, après quoi il se récombine avec un électron libre. 

La rupture des liaisons de covalence et la génération des paires 
électron-trou peuvent se produire non seulement sous l'effet des pho- 
nons (c’est-à-dire par suite de l’échauffement du cristal), mais égale- 
ment sous l’action des autres quanta d'énergie, par exemple sous 
l'effet de la lumière, des rayons X et des rayons gamma. La spéci- 
ficité de ces facteurs par rapport à l’échauffement consiste en leur 
action locale: cette action est limitée, suivant la profondeur, par le 
pouvoir de pénétration et, en surface, par les dimensions du fais- 
ceau. Autrement dit, l’irradiation du semi-conducteur est équivalente 
à son échauffement local en l'absence de conductibilité thermique. Si les 
dimensions du faisceau sont plus grandes que celles du cristal et ce 
dernier est suffisamment mince (transparent aux rayons), le résul- 
tat de l’irradiation est le même que l’on obtient par l’échauffement. 
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Ainsi, les semi-conducteurs possèdent des porteurs de charge libres 
de deux types : les électrons et les trous, de plus dans un semi-con- 
ducteur intrinsèque ces porteurs se créent et se recombinent par pai- 
res, c’est-à-dire que leur nombre est toujours le même. La conducti- 
bilité d’un semi-conducteur intrinsèque due aux paires électron-trou 
d'origine thermique s'appelle conductibilité intrinsèque. La conducti- 
bilité qui provient de la présence d’atomes d’impureté est dite con- 
ductibilité d’impureté ou extrinsèque. Les impuretés caractéristiques 
du silicium sont des impuretés en position de substitution (v. 
fig. 2.3, c). Les résultats de la substitution dépendent de la valence 
des atomes d’impureté. 

Si l’on introduit dans le silicium un atome d’un corps simple pen- 
tavalent (par exemple de phosphore, d’antimoine ou d’arsenic), 
quatre de cinq électrons valents de ce corps entrent en liaison avec 
quatre électrons des atomes voisins du silicium (fig. 2.7, a) et for- 
ment une couche stable comportant huit électrons. Le neuvième élec- 
tron est dans cette combinaison faiblement lié au noyau d’atome du 
corps pentavalent ; il est facilement arraché par les phonons et de- 
vient libre. Dans ce cas l’atome d’impureté se transforme en un ion 
fixe ayant une charge électrique positive unité. 

Les électrons libres en provenance des atomes d’impureté s’ajou- 
tent aux électrons libres du semi-conducteur lui-même, de sorte que 
la conductibilité du semi-conducteur est créée principalement par 
les électrons. De tels semi-conducteurs sont appelés semi-conducteurs 
électroniques ou de type n. Les impuretés qui assurent la conductibi- 
lité par électrons sont appelées donneurs (« donnant » des électrons 
au réseau) ou impuretés det type n.) 

Si l’on introduit dans le silicium un atome d’un corps trivalent 
(par exemple, de bore, de gallium ou d'aluminium), tous ses trois 
électrons de valence se mettent en commun avec quatre électrons des 
atomes de silicium voisins (fig. 2.7, b). Pour former une couche 
stable à huit électrons, il faut avoir un électron supplémentaire. Il 
sera constitué par un des électrons de valence emprunté à l’atome de 
silicium le plus proche. Il en résulte une liaison incomplète chez cet 
atome : un trou, et l’atome d'impureté se transforme en un ion mobile 
de charge électrique négative unité. 

Les trous en provenance de l’impureté s'ajoutent aux trous du 
semi-conducteur lui-même, de sorte que la conductibilité du semi- 
conducteur est assurée principalement par trous. De tels semi-con- 
ducteurs sont appelés semi-conducteurs de(type p”). Les impuretés 
qui déterminent la conductibilité par trous sont appelées des accep- 
teurs (d'électrons du réseau) ou impuretés de type p. 

L'arrachement d’un électron «en excès » au donneur et, d’un élec- 
tron «en défaut » pour l’accepteur exige une certaine énergie que 


1) Suivant l’usage consacré, les lettres n (de négatif) et p (de positif) sont 
utilisées en physique et en technique des semi-conducteurs pour la désignation 
des grandeurs se rapportant respectivement aux.électrons et aux trous. La lettre i 
est utilisée pour les grandeurs caractérisant un semi-conducteur intrinsèque. 
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l’on appelle énergie d’ionisation ou d'activation de l’impureté. A la 
température de zéro absolu T = 0 K, il n’y a donc pas d’ionisation, 
alors que dans la gamme de température de fonctionnement (à par- 
tir de —60 °C et plus) et en particulier à la température ordinaire 
(T = 15 à 25 °C) les atomes d’impureté appartenant aux corps des 
troisième et cinquième colonnes de la classification périodique de 
Mendéléev, introduits dans le silicium (et le germanium), sont ioni- 
sés pratiquement en totalité. 

Les concentrations en électrons et en trous des semi-conducteurs 
extrinsèques (dopés) étant très différentes, on convient de dire que 
les porteurs de charge de type prédominant sont des porteurs majori- 
taires et ceux de l’autre type des porteurs minoritaires. Les porteurs 
de charge majoritaires’ sont les électrons dans un semi-conducteur de 
type r et les trous dans un semi-conducteur de type p. 


$ 2.4. Niveaux et bandes d'énergie 


L'analyse quantitative des semi-conducteurs et des appareils 
semi-conducteurs repose sur la théorie des bandes de l’état solide. 
2.4.1. Structure de bande des semi-conducteurs. — Un corps solide 
est constitué par une multitude d’atomes en interaction forte entre 


Métal Semi-conducteur Diélectrique 
W Bande de con-| | Band? de con- Bande de 
2 7 duction duction conduction 
== — 


Bande interdite 


Bande interdite 


ss: Bande de 
, ; valence 


EN EU HUE © 
(LL 


0 d do d 
L a) b) 
Fig. 2.8. Schéma de formation des Fig. 2.9. Diagrammes de bandes d’éner- 
bandes d'énergie permises et inter- gie à T=0K: 
dites lors du rapprochement des a, d’un métal: b, d’un semi-conducteur: 
atomes : c, d’un diélectrique 


1, niveaux des atomes distincts; 2, en- 
semble de niveaux, 3, bandes presque 
continues 


eux grâce à de faibles distances interatomiques. Aussi, au lieu d’un 
ensemble de niveaux énergétiques discrets propres à un atome distinct, 
le corps solide est-il caractérisé par un ensemble de bandes d'énergie. 
Chacune des bandes a pour origine un niveau correspondant : lors- 
que les atomes se rapprochent, tout se passe comme si ce niveau se 


= 


34 


scindait en plusieurs niveaux en formant une bande. Par suite un 
cristal de distance interatomique d, est caractérisé par un diagramme 
de bandes d'énergie déterminé dans lequel des bandes permises alter- 
nent avec des bandes interdites (fig. 2.8). 

La bande permise supérieure est dite bande de conduction et la 
bande située immédiatement au-dessous d'elle s’appelle bande de 
valence. Au zéro absolu, la bande de valence est toujours complète- 
ment remplie par électrons, alors que la bande de conduction ne l’est 
que dans sa partie inférieure ou est entièrement vide. Le premier 


Bande de 
conduction 


Niveaux des 
donneurs 
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Conduction 


Bande de 
conduction 


Bande 
de conduction 


Niveaux des 
accepteurs 


Niveaux profonds 
Bande di 


valence valence valence 
a) £) d) 
Fig. 2.19. Diagrammes de bandes d'énergie à T = 0K: 


a, d’un semi-conducteur de type n; b, d’un semi-conducteur de type p; c, d’un semi-con- 
ducteur à impureté neutre ; d, d’un LL de type n compte tenu des états de sur- 
ace 


—\ déveaux des 
donneurs 
— /ftais de surface 


Surface 


cas est caractéristique des métaux et le second des semi-conducteurs 
et des isolants (fig. 2.9). La différence entre les semi-conducteurs et 
les isolants consiste en une plus grande largeur de la bande interdite. 

Les diagrammes de la figure 2.9, b sont relatifs à un semi-con- 
ducteur intrinsèque, sans impuretés. Les diagrammes de bandes 
d'énergie des semi-conducteurs extrinsèques (dopés) présentent un 
aspect différent (fig. 2.10). On voit sur cette figure que les niveaux 
énergétiques des impuretés donneuses et acceptrices se situent dans 
la bande interdite du semi-conducteur et que, de plus, les niveaux 
des donneurs se situent plus près du fond de la bande de conduction 
(fig. 2.10, a), tandis que les niveaux des accepteurs plus près du 
haut de la bande de valence (fig. 2.10, b). Il convient aussi de souli- 
oner que les niveaux d’impureté ne se confondent pas en bandes parce 
que la concentration des impuretés est généralement faible. et les 
distances entre les atomes d’impureté sont donc si grandes que l’in- 
teraction entre ces atomes nécessaire à la formation de bandes est 
pratiquement nulle. ÿ 


Cette conclusion cesse d’être valable lorsque les concentrations d’impuretés 
sont très grandes (1018 à 1019 at-cm"$ et plus). Dans de tels cas les niveaux d’im- 
pureté « se scindent » et forment une bande d’impureté; le plus souvent elle se 
confond avec la bande permise la plus proche du semi-conducteur. La bande 
« réunie » qui en résulte n’est pas complètement remplie par les électrons, ce 
qui correspond à la structure d’un métal. C'est la raison pour laquelle des semi- 
conducteurs fortement dopés sont dits semi-conducteurs dégénérés ou semi-métaur. 
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On appelle peu profonds les niveaux donneurs et accepteurs pour 
souligner les faibles valeurs des « distances » qui les séparent des 
bandes permises correspondantes. Pourtant certaines impuretés con- 
tenues dans le semi-conducteur (ou introduites exprès) sont caracté- 
risées par des niveaux projonds situés près du milieu de la bande 
interdite (fig. 2.10, c). Dans le silicium, les niveaux profonds sont 
caractéristiques des atomes d'or, de cuivre, de nickel et de certains 
autres corps. De telles impuretés ne sont ordinairement ni donneu- 
ses, ni acceptrices mais elles sont importantes, comme nous le ver- 
rons plus tard, pour le fonctionnement des dispositifs à semi-con- 
ducteurs. | 

Au numéro 2.2.3 nous avons déjà souligné le rôle particulier que 
joue la surface du semi-conducteur ou plus exactement la couche su- 
perficielle d'épaisseur égale à quelques distances interatomiques. 
Il s’est avéré que dans cette couche les imperfections de la structure 
du réseau et les atomes adsorbés provoquent l'apparition de niveaux 
d'énergie supplémentaires (et parfois même de bandes d'énergie). 
On convient de désigner de tels niveaux spécifiques sous le nom de 
niveaux de surface ou d'états de surface. Ces niveaux peuvent se situer 
en des endroits différents, dans le diagramme de bandes d’énergie du 
semi-conducteur. Le plus souvent ils se placent dans les limites de 
la bande interdite de même que les niveaux donneur, accepteur et 
des pièges (fig. 2.10, d). 

La présence de niveaux de surface supplémentaires conduit à 
une différence de paramètres physiques et électriques de la couche 

_ superticielle et des régions profon- 

Emission thermo- des du semi-conducteur. Le degré 
j É d’une telle différence dépend de la 
è . densité d'états de surface N,.. La 
= — signification physique de ce para- 
mètre est le nombre de niveaux 

-= supplémentaires par unité de surfa- 


Bande 
de ConducEton 


| 


— Bande d 


— Yalence = ce dans la couche superficielle ?). 
a) _ 2.4.2. Transitions des porteurs de 


: charge entre bandes et entre ni- 
Fig. 2.11. Schéma de passage des À A nt diffé 
électrons de valence dans la bande  Veaux.— /1 une temperature artie- 
de conduction (a)et dans le milieu rente du zéro absolu, une partie 

extérieur (b) d'électrons d’un semi-conducteur 

intrinsèque passent de la bande de 

valence à des niveaux plus élevés, dans la bande de conduction 

(fig. 2.11, a). L'énergie nécessaire à une telle transition se détermine 
par la largeur de la bande interdite. 

Les électrons situés dans la bande de conduction sont dits libres 

en ce sens qu'ils peuvent.,se déplacer à l’intérieur du cristal sous 

l’action d’un champ électrique. Quant à la sortie des électrons en 


… 1) L'indice ss provient du terme anglais surface state traduit en français 
par état de surface. 
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dehors des limites du cristal (émission thermo-électronique), elle n’est 
possible que si les électrons sont capables de franchir une barrière 
de potentiel très élevée sur la surface du corps solide (fig. 2.11, b). 
L'énergie nécessaire au franchissement de cette barrière s'appelle 
travail de sortie ou fonction de sortie. Le nombre d'électrons qui possè- 
dent une telle énergie aux températures ordinaires est infime. C’est 
donc seulement dans des cas spéciaux qu’on a à tenir compte de l’é- 
mission thermo-électronique. 


Remarquons que l’ensemble des électrons libres dans un solide peut être 
assimilé à un gaz électronique. Ce gaz est en quelque sorte confiné dans un 
« récipient » constitué par les faces extérieures du cristal. La présence dans un tel 
« récipient » d'une multitude d’atomes fixes occupant les nœuds du réseau prédé- 
termine une différence de propriétés des électrons dans le solide et dans l’espace 
libre, le vide. Une de telles différences consiste en ce que la masse de l’électron 
dans le cristal n’est pas égale à sa masse dans le vide. Ceci explique pourquoi on 
utilise dans la théorie des solides la notion de masse effectiv«&m} La masse effec- 
tive est plusieurs fois (parfois plusieurs dizaines de fois) plus petite que la masse 
de l’électron dans le vide (Tableau 2.1). 


Les électrons qui ont passé sous l’action des phonons dans la 
bande de conduction laissent des niveaux énergétiques vides, c’est-à- 
dire des trous. Ces niveaux peuvent être occupés par d’autres élec- 
trons de la bande de valence, ce qui est équivalent au déplacement 
des trous. Ce phénomène a été examiné dans la description corpus- 
culaire au $ 2.3. 

Le retour d’un électron de la bande de conduction à un niveau 
inoccupé dans la bande de valence signifie la recombinaison de l'élec- 
tron et du trou. À l’état d'équilibre, les vitesses de génération ther- 
mique et de recombinaison des paires électron-trou sont égales. 

Dans des semi-conducteurs dopés, le processus de création de 
porteurs de charge libres en cas d’élévation de la température se dé- 
roule différemment : dans un semi-conducteur de type », en plus de 
la génération thermique de paires électron-trou, il se produit Île 
passage des électrons des niveaux donneurs dans la bande de con- 
duction voisine, et dans un semi-conducteur de type p, il y a passage 
des électrons de la bande de valence aux niveaux accepteurs voisins. 
Il en résulte respectivement-un excès d'électrons dans les semi-con- 
ducteurs de type n et un excès de trous dans les semi-conducteurs de 
type D. 

Ainsi qu'on l’a dit plus haut, les niveaux donneurs et accepteurs 
typiques sont peu profonds : leur énergie d’activation est très infé- 
rieure à l'énergie d'activation des électrons dans la bande de valence. 
C'est pourquoi, lorsque la température s'élève, la concentration des 
porteurs libres créés par l’ionisation des atomes d’impureté croît 
beaucoup plus vite que la concentration des paires électron-trou. 
Cependant, un telle prédominance subsiste tant que tous les atomes 
d’impureté seront ionisés. La température correspondante s’appelle 
température d’ionisation complète. Lorsque la température s'élève 
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encore, la concentration des porteurs libres dus à l’impureté reste 
constante, alors que celle des paires électron-trou continue à croître. 
Ceci signifie qu'avec l’élévation de la température les concentrations 


Principaux paramètres de certains semi-conducteurs 


Paramètre 


Charge du noyau 

Masse atomique 

Permittivité relative 

Température de fusion, °C 

Coefficient de conductibilité 
thermique À, W/(cm:°C) 

Chaleur spécifique c, J/(g-°C) 

Masse effective des électrons, 
Mn, unités relatives 


Idem des trous my», unités 
relatives 
A T—300K 


Largeur de la bande interdite 


Pi: 

Densité efficace d'états N,, 
cm7 

Idem N,, cm-ÿ 
Mobilité des 
em?/(V.5s) 


Mobilité 
cm?/(V:.s) 

Résistivité 
ohms-cm 

Concentration intrinsèque n;, 
cms 

Coefficient de diffusion des 
électrons D, cm?/s 


électrons un, 


des trous 


Mp: 


intrinsèque  P;, 


Idem des trous D), cm°/s 

Intensité critique de champ 
Ecrn, V/cm 

Idem Ecr p, V/cm 

Vitesse maximale des él ctrons 
Umax n, CM/S 

Idem des trous vmaxp, cm/s 


Silicium 


1,11 


2,8-101° 
1,0-1019 


1400 


900 


= 2.105 
= 2.1010 


Semi-conducteur 


Germa- 
nium 


0,67 


1,0-1019 
0,61 - 101 


3800 


1800 
— 60 
2,5-1013 
100 
45 


900 
1400 


6,9-105 
6,0-106 


Alliage 
GaAs 


11 
1280 


0,07 
0,50 


1,40 


11 000 


450 
+ 4.108 
+ 1,5-106 
290 
+ 12 


Tableau 2.1 


Alliage 
InSb 


16 
920 


0,013 
0,60 


0,18 


Jusqu'à 
65 000 


700 


Jusqu'à 
1750 
17 


des électrons et des trous s’égalisent progressivement et Le semi- 
conducteur dopé se transforme graduellement en semi-conducteur intrin- 
sèque. La température à laquelle se produit une telle transformation 


est dite température critique. 
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En règle générale, les semi-conducteurs réels contiennent à la 
fois des impuretés donneuses et des impuretés acceptrices, maïs en 
des concentrations différentes (respectivement V;,; et V,). Les dia- 
grammes de bandes d'énergie de tels semi-conducteurs sont représen- 
tés à la figure 2.12. Lorsque N, >> N, (fig. 2.12, a), le nombre d'ato- 
mes donneurs « utiles », c’est-à-dire capables de fournir des électrons 
à la bande de conduction, n’est égal qu'à NM, — N,. Les autres ato- 
mes donneurs cèdent leurs électrons « en excès » aux niveaux accep- 
teurs plus bas à T Æ 0 K en créant un nombre égal d'ions accep- 
teurs négatifs et d'ions donneurs positifs. Si N, = NA (fig. 2.12, b), 


Bande interdite 


Fig. 2.12. Diagrammes de bandes d'énergie des semi-conducteurs contenant les 
deux types d'impureté à T —0K: 


a, prédominance de l’impureté donneuse ; b, prédominance de l’impureté acceptrice ; c, éga- 
lité des concentrations des deux impuretés 


le nombre d’atomes accepteurs « utiles », c’est-à-dire capables de 
recevoir des électrons en provenance de la bande de valence et donc 
de créer des trous, est égal à NV, — Ny. Les autres atomes accep- 
teurs reçoivent à 1 Æ 0 K les électrons des donneurs en formant un 
nombre égal d’ions donneurs positifs et d'ions accepteurs négatifs. 
Les différences NW; — N, ou N, — N;, s'appellent concentrations 
efficaces des impuretés correspondantes. Pour ne pas introduire de 
désignations spéciales, elles seront notées dans la suite de cet ouvrage 
tout simplement WV, et N,. Dans les cas où il importe de considérer 
des concentrations totales, il en sera faite une mention spéciale. 
Si l’on introduit dans un semi-conducteur intrinsèque des impu- 
retés donneuses et acceptrices en quantités égales, tous les électrons 
«en excès » des donneurs passeront aux niveaux vides des accep- 
teurs à T &=0K (fig. 2.12, c). Respectivement, quelle que soit la tem- 
pérature, les concentrations des porteurs de charge libres dans la 
bande de conduction et dans la bande de valence seront les mêmes 
que celles dans un semi-conducteur intrinsèque. Pourtant à la dif- 
férence d’un semi-conducteur intrinsèque, il existe dans ce cas un 
grand nombre d'ions donneurs et accepteurs, ce qui influe sur cer- 
taines propriétés du cristal. C’est pour cette raison qu’on a donné 
aux semi-conducteurs comportant des impuretés donneuses et accep- 
trices en concentrations égales le nom de semi-conducteurs compensés. 
CSS ere COR RORSCS 
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Considérons enfin l’impureté caractérisée par des niveaux pro- 
fonds qui se situent au voisinage du milieu de la bande interdite 
(fig. 2.13). L'énergie d'activation étant dans ce cas assez grande, les 
atomes de telles impuretés ne s’ionisent pratiquement pas et respec- 
tivement les concentrations des porteurs de charge libres restent 
sans modification. Néanmoins les niveaux profonds peuvent jouer un 
rôle bien important: ils constituent ce que l’on appelle les pièges 
ou les centres de capture de porteurs 
de charge mobiles. 

Un électron venant de la bande 
permise et attrapé par un piège (flè- 
| ches en traits continus) y reste pen- 
| dant un certain temps appelé temps 
| de relaxation. Après cela (flèches en 

5. + traits interrompus) il peut soit revenir 
Î | dans la même bande (variantes J et 
| 3), soit passer dans une autre bande 


Bance de conduction 


(variantes 2 et 4). Dans le premier cas 
il se produit une petite variation tem- 
poraire du nombre de porteurs libres : 
des électrons (variante 7) ou des trous 
(variante 3). Dans le second cas il se 
produit soit une recombinaison dou- 
ble (variante 2), soit une génération 
Fig. 2.13. Capture et libération AoubIe 06 pare no (varian- 
des électrons dans un semi-con- te 4). La probabilité des processus 
ducteur comportant des niveaux doubles est plus grande que celle des 
d'impuretés profonds (pièges) processus simples examinés plus haut. 

Pour cette raison, en présence de piè- 
ges les phénomènes de génération et de recombinaison sont plus 
intenses et la durée de vie des porteurs est nettement plus 
courte. 

La capture des électrons par des niveaux profonds est particu- 
lièrement caractéristique de la surface d’un semi-conducteur qui 
est riche en états de surface (fig. 2.10, d). Suivant le temps de rela- 
xation on distingue des états de surface rapides et lents. Les états de 
surface rapides sont caractérisés par des temps de relaxation de 
l’ordre de 1078 s, et les états lents par des temps de l’ordre de 10-*s 
et plus, jusqu'à quelques secondes. 

2.4.3. Energies et niveaux caractéristiques. — En thermodynami- 
que, pour caractériser l'énergie des processus élémentaires on utilise 
la grandeur ÀT, où T est la température absolue et k la constante de 
Boltzmann (sa valeur est indiquée dans le Tableau 2.2). La quantité 
kT est proche de l'énergie cinétique moyenne des électrons libres 
(3/, kT) due à leur mouvement désordonné (agitation thermique) 
dans le corps solide. 

En électronique, l’énergie des électrons est évaluée par la quan- 
tité gp, où œ est la différence de potentiel parcourue par l’électron 

v 
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Tableau 2.7 


Principales constantes physiques 
utilisées dans la théorie des semi-conducteurs 


Constante Valeur 

Charge élémentaire g=æ&1,602.10-19 C 
Masse de l’électron libre m & 9-10731 kg 
Constante de Planck h = 6,6-10-31 J.s 
Constante de Boltzmann kz=1,38-10-23 J/°C 
Constante diélectrique du vide &o & 9-10714 F/cm 
Perméabilité du vide UM & 1,25.1078 H/cm 
Nombre d’Avogadro (nombre d’atomes renfermés 

dans l'atome-gramme de substance) N,= 6,023-1023 


et g la charge élémentaire (sa valeur est indiquée dans le Tableau 2.2). 
L'énergie gp est mesurée -en électrons-volts t). 

Dans la théorie des appareils semi-conducteurs les processus ther- 
modynamiques et électriques sont liés de la façon la plus étroite. 
Puisque ce sont les phénomènes électriques qui présentent surtout. 
l’intérêt pratique, exprimons l'énergie XT en électrons-volts en éga- 
lant ÀT — qw. De cette égalité on déduit une des grandeurs fonda- 
mentales de la physique et de la technique des semi-conducteurs 
que l’on appelle le potentiel de température. 


Or = kTlg & T/11600. (2.1) 


Il est utile de retenir qu'à la température ordinaire (T = 293K) 
le potentiel de température vaut or Æ 0,025 V ou 25 mV. 

De même que l'énergie kT, toute autre énergie W figurant dans 
les diagrammes de bandes peut être caractérisée par un potentiel 
énergétique correspondant œ en divisant à cet effet W par q. En par- 
ticulier, les niveaux énergétiques du fond de la bande de conduction 
et du haut de la bande de valence seront désignés par les quantités 
œe et p», et leur différence, qui exprime la largeur de la bande inter- 
dite, par la quantité œ, (fig. 2.14) 2): | 


BP —= Pe — Poe (2.2) 


La largeur de la bande interdite est un des paramètres les plus im- 
portants des semi-conducteurs : il détermine l'énergie d'activation, 
c'est-à-dire l'énergie nécessaire à la création de paires électron-trou. 


1) L’électron-volt (eV) est l’énergie acquise par un électron qui subit une 
variation de potentiel de 1 V. La correspondance entre cette unité d'énergie et le 
joule est la suivante: 1 eV — 1,6-10-1 J, L'énergie exprimée en électrons- 
volts est numériquement égale à la différence de potentiel correspondante. 

2) Les indices ce, v et à proviennent des mots bande de conduction, bande de 
ue et bande interdite. Le niveau pr représenté sur les figures sera examiné 
plus loin. 
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Les valeurs typiques de ce paramètre sont comprises entre 0,2 et 
1,9 V (v. Tableau 2.1). Les valeurs > 2 à 3 V correspondent aux 
isolants et @q, << 0,1 à 0,05 V aux semi-métaux. La largeur de la 
bande interdite dépend de la température : 


Pi = Pio — E17, (2.3) 


où io est la largeur de la bande interdite au zéro absolu, e; (V/°C), 
la sensibilité thermique et 7, la température absolue. Pour le sili- 
Cium, Po — 1,21 V, € — 38-1074 V/C, donc à la température ordi- 
naire p, & 1,12 V. 


bance 
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P|  cinterdile 


Ce 
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Fig. 2.14. Diagrammes de bandes d'énergie des semi-conducteurs à T 0 K: 
a, intrinsèque; b, de type n; c, de type p 


PF 


L'énergie correspondant au milieu de la bande interdite est ca- 
ractérisée par le potentiel électrostatique du semi-conducteur 


Pr — 1/2 (Pe + Pi). (2.4) 


Ce potentiel est souvent pris pour origine des autres potentiels éner- 
gétiques. 

Il convient d’avoir en vue que les potentiels énergétiques caractérisent 
l'énergie des particules chargées négativement, c’est-à-dire des électrons, alors 
que les potentiels électriques « ordinaires » traduisent l'énergie des particules 
portant une charge positive. Par conséquent, des accroissements et donc des gra-. 
dients de potentiels énergétique et électrique sont de signes contraires ; respecti- 
vement les courbes 2 (x) et @ (x) sont des images dans un miroir l'une de l’autre. 
On doit tenir compte de cette circonstance lors de la détermination du sens 
d’un champ électrique dans le semi-conducteur ainsi que lors des applications 
de l'équation de Poisson, 


2.4.4, Distribution des porteurs de charge dans les bandes d’éner- 
gie.— Les bandes permises contiennent une énorme quantité de 
niveaux (102? à 10% par 1 cm*) dont chacun peut être occupé par des 
électrons. Quant à la quantité réelle d'électrons, elle dépend de la 
concentration des donneurs et de la température (v. n. 2.4.2). Pour 
évaluer la concentration réelle des porteurs de charge dans un semi- 
<onducteur, il est nécessaire de connaître la distribution des niveaux 
et la probabilité d'occupation de ces niveaux. 
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Pour des semi-conducteurs classiques !) la probabilité d'occupa- 
tion d'un niveau situé dans la bande de conduction est donnée par 
la distribution de Maxwell-Boltzmann : 

P-9 x» 


Fi(g)=e °T ? (2.5a) 


où pr est le potentiel qui caractérise un niveau dit niveau de Fer- 
mi ?). 

La probabilité de non-occupation d’un niveau dans la bande de 
valence (c’est-à-dire la probabilité de présence d’un trou à ce niveau) 
est définie par une fonction analogue 


Pr 


F,(g=e °T: (2.5b) 


Désignons par P (œ) la densité de niveaux dans la bande de con- 
duction au voisinage du niveau ®. Alors le nombre de niveaux dans 
l'intervalle dp sera donné par P (+) dp. En multipliant cette quan- 
tité par la probabilité d'occupation de ces niveaux F, (œ), on ob- 
tient la concentration des électrons libres dont les énergies sont com- 
prises entre @ et @ + dy. La concentration totale des électrons libres 
n s'obtient par intégration sur toute la largeur de la bande de con- 


duction. Si l’on pose P (œ) = V/®, il vient 
Pc 9r 
n=Ne ‘ŸT : (2.6a) 


Ici, N, est la densité effective de niveaux (d'états) dans la bande de 
conduction : 


N, = 0,51016 (m,/m)2 T8, 


où m, est la masse effective de l’électron. 
En opérant de façon identique, on obtient l'expression pour la 
concentration des trous,: 


_?r 7% 
P = N,e PT (2.6b) 


Ici, N, est la densité effective de niveaux (d'états) dans la bande de 
valence : 


fn. = 0,5-1016 (m,/m}/?T%P, 


où m), est la masse effective du trou. Pour le silicium, le rapport 
NQ/N, = 2,8. Par raison de simplification on pose souvent N, — N,. 


1) Un semi-conducteur est dit classique (non dégénéré) si sa concentration 
en impuretés est faible, insuffisante pour la formation de bandes d’impuretés 
et sa dégénérescence en semi-métal (v. petit-texte, p. 35). 

2) Le niveau de Fermi est le potentiel électro-chimique d'un système de 
particules (v. plus loin). Il peut être défini de façon formelle comme un niveau 
énergétique dont la probabilité d'occupation est égale à 1/,. 
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2.4.5. Concentration intrinsèque.— Si l’on multiplie membre 
à membre les formules (2.6a) et (2.6b), il n’est pas difficile, compte 
tenu de (2.2), de représenter le produit des concentrations des élec- 
trons et des trous sous la forme suivante: 


np = N.N,e” "1/97, (2.7) 


On voit qu'à une température constante le produit des concentrations 
est une quantité constante, c'est-à-dire qu’une augmentation de l’une 
des concentrations entraîne une diminution correspondante de l’au- 
tre. | 

Dans un semi-conducteur intrinsèque, les concentrations des 
électrons et des trous sont égales. Les deux sont désignées par »; 
et appelées concentrations intrinsègues. En portant n = n; et p —n; 
dans (2.7) et en extrayant la racine carrée, on obtient pour la con- 
centration intrinsèque l'expression suivante: 


n,=V NN,e %/27, (2.8) 


Signalons deux particularités importantes que présente cette 
expression. Premièrement, la concentration intrinsèque dépend 
très fortement de la largeur de la bande permise. Par exemple, pour 
une différence ji — 9 = 0,2 V, la différence de concentration 
intrinsèque sera égale à ei Æ 95 fois. C’est précisément pour cette 
raison que la valeur de n; est de trois ordres de grandeur plus petite 
pour le silicium que pour le germanium (v. Tableau 2.1). Deuxième- 
ment, la concentration intrinsèque dépend très fortement de la tem- 
pérature par l'intermédiaire de la quantité o- figurant à l’exposant 1. 
Par exemple, si æ,/2p- — 20 et la température absolue ne s’accroît 
que de 5 % (c’est-à-dire de 45 °C seulement par rapport à la tempé- 
rature ordinaire), la concentration intrinsèque devient e fois plus 
grande (c’est-à-dire de 3 fois environ). On se rend compte sans peine 
que l'influence de la température est d’autant plus grande que la 
bande interdite est plus large. 

Souvent on écrit la relation (2.7) sous une forme plus compacte 
par l'intermédiaire de la concentration intrinsèque: 


np = ni. (2.9) 


2.4.6. Niveau de Fermi.— Si l’on utilise les expressions (2.6) en 
y posant pour simplifier N, = N,, il n’est pas difficile, compte te- 
nu de (2.4), de représenter le rapport des concentrations des élec- 
trons et des trous sous la forme suivante: 


_2(@r-p) 
nfjp=e  °ŸT : (2.10) 


1) L'influence de la température par l'intermédiaire des valeurs de N.etN, 
est considérablement plus faible, de sorte qu’elle est généralement négligée, 
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Introduisons dans le premier membre de l’expression (2.10) 1e 
valeur de p — ni/n tirée de (2.9) et prenons les logarithmes des deux 
membres ; le niveau de Fermi sera alors exprimé par l'intermédiaire 
de la concentration des électrons libres : 


Pr = Pr + Pr In (n/n;). (2.11a) 


Si l’on introduit dans (2.10) la valeur de nr —=ni/p tirée de (2.9), 
le niveau de Fermi sera exprimé par l'intermédiaire de la concentra- 
tion des trous: 


Pr = Pr — Pr In (p/ni). (2.11b) 


Les deuxièmes termes aux seconds membres des expressions (2.11) 
représentent ce que l’on appelle le potentiel chimique. Le niveau de 
Fermi est donc la somme d'un potentiel électrique et d’un potentiel 
chimique. On s’explique ainsi le nom de potentiel électro-chimique 
qu’on lui donne parfois. 

On peut tirer des expressions (2.11) les conclusions suivantes: 

— dans des semi-conducteurs intrinsèques pour lesquels nr — 
— p = n;, le niveau de Fermi se situe au milieu de la bande inter- 
dite (fig. 2.14, a); 

— dans des semi-conducteurs de type x pour lesquels nr > n;, 
le niveau de Fermi se situe dans la partie supérieure de la bande 
interdite et d'autant plus haut que la concentration des électrons est 
plus élevée (fig. 2.14, b); 

— dans des semi-conducteurs de type p pour lesquels p > n;, le 
niveau de Fermi est dans la partie inférieure de la bande interdite 
et se situe d'autant plus bas que la concentration des trous est plus 
forte (fig. 2.14, c); 

— avec l'élévation de température lorsque le semi-conducteur 
dopé se transforme progressivement en semi-conducteur intrinsèque 
(v. n. 2.4.2), le niveau de Fermi se déplace vers le milieu de la bande 
interdite. 

Une des propositions fondamentales de la physique des semi- 
conducteurs s’énonce ainsi : Le niveau de Fermi est le même dans toutes 
les parties d’un système en équilibre quelque hétérogène qu'il soit. Elle 
peut s’écrire sous deux formes équivalentes : 


Pr = CE 
grad (@r) = 0. 


L'origine de ces expressions est expliquée au numéro qui suit. 
2.4.7. Equilibre boltzmannien.— Soit un système représenté par 
un semi-conducteur de type p constitué de deux régions dont les 
concentrations en trous sont différentes. Il est évident qu'à la fron- 
tière entre ces régions il existe un gradient de concentration et donc 
un gradient de potentiel chimique; par conséquent grad (@x) Æ 0. 
Un tel système est hors d'équilibre: sous l’action du gradient de 
concentration les trous diffusent de la région à concentration plus 


« 


élevée vers la région à concentration moins élevée. 
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Si les trous étaient des particules neutres, le processus de diffu- 
sion serait terminé par l’égalisation de leurs concentrations. Mais 
la charge des trous conditionne un déroulement différent de ce pro- 
Cessus. 

Dans la région vers laquelle diffusent les trous il y a accumulation 
de charges positives, et dans la région laissée par les trous il y a accu- 
mulation de charges négatives !). Il en résulte un champ électrique 
croissant qui s'oppose à la diffusion ultérieure des trous. Finale- 
ment, le gradient de potentiel chimi- 
que sera compensé par le gradient de 
potentiel électrique, de sorte que le 
cradient résultant de niveau de Fermi 
s’annulera. 

Un tel équilibre en présence d'un 
gradient de concentration et d'un 
champ électrique, dont les influences 
se neutralisent et donc les particules 
ne sont pas animées d’un mouvement 
ordonné, porte le nom d'équilibre 
boltzmannien. 

L'équilibre boltzmannien se mani- 
feste en particulier dans des semi- 
conducteurs inhomogènes à variation 
continue de la concentration de l’im- 
Fig. 2.15. Distribution des con- pureté qui sont largement utilisés 
centrations (NW, etp), dela den- dans la technique des transistors et 
sité de charge (À) et du champ en microélectronique. Soit par exem- 
électrique (£) dans un semi- ple un semi-conducteur de type p dont 
conducteur ne de tY- ]a concentration des trous varie de 

LS: façon continue le long de l’axe des x. 

Alors la concentration des trous sera 

elle aussi une fonction continue p (x); ceci signifie qu’en tout point 

du semi-conducteur il y a un gradient de concentration des trous 
dp/dx. 

Le gradient de concentration ne peut être stationnaire qu’en pré- 
sence d'un champ électrique antagoniste. Comme aucune tension 
extérieure n'est appliquée, le semi-conducteur doit être le siège d’uu 
champ électrique interne. Par conséquent les semi-conducteurs inho- 
mogènes sont caractérisés par l'existence de champs électriques internes. 
Ces champs sont dus à un petit déplacement de l’ensemble des por- 
teurs majoritaires par rapport à l’ensemble des ions d’impureté qui 
les ont engendrés, c’est-à-dire à la polarisation des semi-conduc- 
teurs inhomogènes. Dans ces conditions, la partie principale du semi- 
conducteur (excepté les couches superficielles) peut rester neutre, 
c'est-à-dire ne pas contenir de charges d'espace (fig. 2.15). 


1) La charge négative est due aux ions fixes des accepteurs ayant perdu 
les trous qui compensaient leur charge. 


46 


L’intensité du champ interne peut se déterminer facilement à 
partir des expressions (2.11). Pour un semi-conducteur de type p, 
dérivons les deux membres de (2.11b) par rapport à x et tenons 
compte de ce qu'à l’état d'équilibre dœr/dx = 0. Il vient 


dre ___ dp/dx 
dt Pr p ‘ 


Pour passer du potentiel énergétique æ# au potentiel électrique 
@, il faut changer le signe du gradient au premier membre (v. petit- 
texte, p. 42). Puisque —dw/dx est l'intensité de champ, on obtient 


dp/d 
E = Qr 2. 


Si la concentration des trous décroît le long de l’axe des x, dp/dx < 
<T 0 et le champ E est négatif, c’est-à-dire freine le mouvement des 
trous, ce qui est nécessaire pour l’existense de l’équilibre boltzman- 
nien. 


$ 2.5. Conductibilité électrique 


Le mouvement des porteurs de charge dans un champ électrique 
porte le nom de dérive. La densité de courant de dérive est définie 
par l'expression bien connue 


j = 0Ë, (2.12) 


où © est la conductivité. 

Puisque les semi-conducteurs possèdent deux types de porteurs 
de charge mobiles, la conductivité est la somme de deux composan- 
tes, l’une étant la conductivité par électrons et l’autre celle par 
trous : 


O = Un + QPUp: (2.13} 


où u et Up sont les mobilités des électrons et des trous. 

La composante prépondérante dans la formule (2.13) est celle qui 
est liée aux porteurs majoritaires. La composante due aux porteurs 
minoritaires est généralement sans importance. Dans un semi-con- 
ducteur intrinsèque les deux composantes sont égales. 

Pour pouvoir calculer la conductivité et donc le courant de dérive 
il faut avant tout connaître la concentration des électrons et des 
trous. 

2.5.1. Concentration des porteurs de charge. Il semblerait 
à première vue que les valeurs de x et p pourraient se déterminer 
par les formules (2.6). Mais à cet effet il faut connaître la position du 
niveau de Fermi dans la bande interdite. Or, le niveau de Fermi, de 
même que le potentiel chimique, est fonction de la concentration. 
Par suite, avant de trouver le niveau de Fermi il est nécessaire de 
calculer la concentration. Ce problème peut être résolu en se guidant 
de la condition de neutralité dont l’énoncé est le suivant: 
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— un semi-conducteur homogène (ou quasi homogène) ne peut 
contenir de charges d'espace importantes ni à l'état d'équilibre, ni lors- 
qu’il y a circulation d'un courant. 


La condition de neutralité est basée sur le phénomène de relaxation diélectri- 
que qui peut être illustré par les exemples suivants. Soit un semi-conducteur de 
type nr dans lequel on a créé une charge négative locale des électrons. La produc- 
tion d’une telle charge s'accompagne de l’apparition d’un champ « repoussant » 
dont les forces provoquent la résorption du paquet d'électrons durant un temps 
de l’ordre de 10-25, c’est-à-dire presque instantanément. Supposons maintenant 

ue dans le même semi-conducteur de type # on a créé une charge positive locale 
de trous. Alors, sous l’action du champ qui en résulte Les électrons des régions 
environnantes sont attirés vers cet endroit et neutralisent pendant le même 
temps de 10-125 la charge des trous. On voit donc que ni dans le premier cas, ni 
dans le second l’existence quelque peu durable de la charge d’espace n'est 
possible. 


En partant de la condition de neutralité, écrivons pour un semi- 
conducteur de type »# la relation suivante: 


= N+p, (2.14) 


où VË est la concentration des ions donneurs positifs (on a en vue la 
concentration effective, v. n. 2.4.2). En exprimant, à l’aide de (2.9), 
la concentration des trous par l'intermédiaire de la concentration 
des électrons et en résolvant, par rapport à n, l'équation du second 
degré ainsi obtenue, on trouve la concentration des électrons sous la 
{orme suivante: 


= V (M) nt he (2.15a) 


En opérant de façon identique, on peut trouver la concentration 
des trous dans un semi-conducteur de type p: 


pr V (A) +nts (2.15b) 


Les indices z et p signifient le semi-conducteur de type de conduc- 
tibilité correspondante. 

La gamme de température de fonctionnement des semi-conduc- 
teurs dopés est limitée en bas par la température d’ionisation totale 
des impuretés (pour le silicium : de —70 à —100 °C) et en haut par 
la température critique pour laquelle le semi-conducteur extrinsèque 
se transforme en conducteur intrinsèque (v. p. 38). Dans cette gamme 
les formules (2.15) peuvent être simplifiées si l’on substitue à la 
concentration effective des ions d’impureté V* la concentration 
effective des atomes d’impureté NV (ce qui est légitime car dans la 
gamme de température de fonctionnement sont ionisés pratiquement 
tous les atomes d’impureté) et qu’on néglige la concentration intrin- 
sèque 7; (étant donné que dans la gamme de fonctionnement elle est 
très inférieure à la concentration de l’impureté). Dans ces condi- 
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tions, les concentrations des porteurs majoritaires s'écrivent sous la 
forme suivante : 


Nn — Na, (2.16a) 
Do = N à: (2.16b) 


Quant aux concentrations des porteurs minoritaires, elles sont 
faciles à déterminer à l’aide de la relation (2.9): 


Pa = IN; (2.172) 
np = RINa. (2.17b) 


La température critique T&. se calcule aisément à partir de l’expression 
(2.8) si l’on se donne la valeur de nr; — aN, N étant la concentration de l’impu- 
reté. En prenant les logarithmes des deux membres et en tenant compte de 
(2.1), on trouve 


Pi 
Ter = 5800 ——— "1, 
“ in (J NeNov/aN) Bis) 


Puisque les densités effectives d'états N. et N, dépendent de la température 
[v. (2.6)1, on doit chercher la valeur de 7,. par approximations successives en 
commençant le calcul pour la température ordinaire ve valeurs de Net N, à 
la température ordinaire sont indiquées dans le Tableau 2.1). 

Posons à titre d'exemple a = 0,1 et N = 1016 at-cm # et prenons les autres 
paramètres au Tableau 2.1 pour le silicium. Alors à l’approximation du deuxième 
ordre on obtient T,.# 330 °C. Une valeur voisine est donnée par la formule 
semi-empirique 


10 
Ter = 273 st) : (2.19) 


où à la concentration de 1016 at.-cm-* correspond la résistivité p — 0,85 ohm:cm. 

On s’assure aisément que la température critique dépend de la concentra- 
tion de l’impureté: plus grande est la concentration de l'’impureté, plus élevée 
est la température critique. En outre, La température critique est d'autant plus élevée 
que la bande interdite est plus large !). 

Cette dernière circonstance explique l'intérêt qu'on porte à des semi-con- 
ducteurs dits à large bande, tels que GaAs par exemple, qu’on peut utiliser en 
principe pour la réalisation des circuits intégrés. Dans ce matériau la valeur 
de y, est de 25 % plus grande que dans le silicium (v. Tableau 2.1); ceci signifie 
que, toutes choses étant égales par aïlleurs, sa température critique absolue sera 
de 25 % plus élevée. Pour la concentration de 106 at-cm°#, on obtient T,, # 
Æ 540 °C. Néanmoins, bien qu’il offre cet avantage important, l’arséniure de 
gallium n’est pas devenu un concurrent du silicium parce que le choix de maté- 
riau pour la réalisation des circuits intégrés ne peut pas être basé sur un seul 
paramètre mais doit tenir compte de l’ensemble des paramètres. 


Il résulte des expressions (2.17) qu'aux basses températures la 
concentration des porteurs minoritaires est très petite. Par exemple, 
si Va = 2-1077 at-cm *, la concentration des trous dans le silicium 
à la température ordinaire ne vaut d’après (2.17a) que 2000 at-cm"*, 


1) En effet, plus grande est la valeur de q1, plus petite est la concentration 
intrinsèque n; [v. (2.8)]; par conséquent, pour que cette concentration soit égale 
ts de l’impureté, le semi-conducteur doit être porté à une température plus 
élevée. 
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ce qui est de 14 ordres de grandeur inférieur à la concentration des 
électrons. Pourtant lorsque la température s'élève, la concentration 
des porteurs minoritaires s’accroît très brusquement, proportionnel- 
lement à n?, c’est-à-dire infiniment plus vite que la concentration des 
porteurs intrinsèques. C’est ainsi que dans le silicium une élévation 
de la température de 50 °C entraîne une augmentation de la concen- 
tration des porteurs minoritaires d'environ 3 ordres de grandeur. 

La lumière et divers rayonnements ionisants ont eux aussi une 
très forte influence sur la concentration des porteurs minoritaires. 
Aussi les appareils à semi-conducteurs et les éléments des circuits in- 
tégrés dont le fonctionnement est basé sur l’utilisation des porteurs 
minoritaires doivent-ils être protégés autant que possible contre 
l’action de ces facteurs. D'un autre côté, dans des cas spéciaux, l’in- 
luence de ces facteurs peut être mise à profit pour la réalisation d’ap- 
pareils photosensibles, de dosimètres de rayonnement, etc. 

2.9.2. Mobilités des porteurs.— On sait que dans l’espace libre 
(vide) les électrons soumis à l’action d’un champ électrique sont ani- 
més d'un mouvement uniformément accéléré. 

Dans un solide, les électrons en mouvement entrent sans cesse 
en collision avec les nœuds du réseau cristallin, les impuretés et les 
défauts ou, comme on le dit, subissent une diffusion. Le mouvement 
uniformément accéléré des électrons sous l’action du champ n'est 
possible que sur de courts intervalles entre deux collisions, c’est-à- 
dire sur la longueur du libre parcours moyen. Après chaque collision 
l’électron doit, si on peut dire ainsi, « reprendre » de la vitesse. 
Il s'ensuit que la vitesse moyenne de dérive des électrons et des trous 
est une quantité bien déterminée, proportionnelle à l'intensité de 
champ : 


v = UE. 


Le coefficient de proportionnalité u est appelé mobilité des porteurs 
et se mesure en cm°/V:.s. Pour une intensité de champ égale à 1 V/cm, 
la mobilité est numériquement égale à la vitesse. 

Les masses effectives des électrons et des trous étant différentes, 
leurs mobilités le sont également. En règle générale, la mobilité des 
électrons est plus grande que celle des trous (dans le silicium de3 fois 
environ, v. Tableau 2.1). Plus élevée est la mobilité, plus grande est 
la vitesse de mouvement des porteurs et donc plus rapide est la ré- 
ponse d’un dispositif à semi-conducteurs. 


On comprend donc l'intérêt que suscitent les matériaux dont la mobilité 
des porteurs est plus élevée que celle du silicium. Mais dans ce cas, comme dans 
celui des matériaux à large bande, il convient d'éviter des évaluations bornées. 
Par exemple, la mobilité des électrons dans l’antimoniure d'indium InSb est 
plusieurs dizaines de fois plus grande que dans le silicium (v. tableau 2.1), Néan- 
moins ce matériau est inapplicable pour la fabrication de circuits intégrés à 
cause de la-bande interdite étroite et donc de la température critique assez basse 
(dans certains cas elle est inférieure à la température ordinaire). 
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La mobilité dépend de toute une série de facteurs parmi lesquels 
la température, la concentration des impuretés et l’intensité du 
champ électrique sont les principales. Lors de l’élaboration des dis- 
positifs à semi-conducteurs et des éléments des circuits intégrés on 
doit tenir compte de la variation de la mobilité en fonction de ces 
facteurs. 

La variation de la mobilité en fonction de la température est dé- 
terminée par le mécanisme de la diffusion des porteurs. Si la diffu- 
sion par nœuds du réseau est prépondérante, on a 


Uz = oz (To/T), (2.20) 
si c’est la diffusion par ions d’impureté qui prêvaut, on a 
Ur = Uor (T/To)2. (2.20b) 


Les valeurs u, sont relatives à la température de référence (par 
exemple à la température ordinaire) T, et les valeurs u à la tempé- 
rature T (on a en vue les températures absolues) !). L’exposant c 
dépend de la nature du matériau et du type de conductibilité. Pour 
le silicium (de type n ou p), c Æ 5}. 

La mobilité résultante est proche de la plus petite des deux com- 
posantes ur et ur. Pour le silicium, à des températures T > 0 °C 
la plus petite est la composante u,; la 
variation u (7) est donc traduite par la y, cm2/(V's) 
formule (2.20a) : La mobilité diminue lors- #0 ++ 
que la température s'élève. A des tempé- 
ratures T <Z —50 °C, c’est la compo- 
sante u, qui est la plus petite; la varia- 7000 
tion u(T) se décrit par la formule 
(2.20b): la mobilité diminue lorsque la 
température baisse. Dans la gamme de 62 
température de fonctionnement de —60 
à +125 °C, la mobilité peut varier dans 
le rapport de 1 à 4 ou 5, ce qui est certes 200 
une variation très importante. _. 

La variation de la mobilité en fonc- 40% 10% 107 Natcems 
tion de la concentration de l’impureté . ” 
suit une loi complexe (fig. 2.16) et ne Fig:2.16. Variation de fl 

rie . | | mobilité. des porteurs: de 
peut se décrire analytiquement dans son charge dans le silicium -en 
ensemble. De deux composantes de la fonction de la concentration 
mobilité ur et ur la première ne dépend de l’impureté à T7 æ 20 °C 
pas de la présence d’impureté et la OC Ce 
seconde se caractérisé par la variation u7 = 1/N. Par suite à de 
faibles concentrations d’impureté (N << 1075 at-cm”), quand ur à 
© ur, la mobilité résultante est déterminée par la composante pu}, 
alors que la variation u (N) peut être négligée. Dans la région la plüs 
importante de N => 2-10 at-cm”*, les deux composantes u,"et 


1) Les indices L et I proviennent des mots Lattice (réseau en anglais) et Jon. 


4» o1 


u, sont d'abord d'un même ordre de grandeur, mais ensuite la com- 
posante u, devient :plus petite et donc détermine la mobilité résul- 
tante. Pour cette gamme de concentration on utilise deux approxi- 
mations : 


u = ho (NN (2.21a) 
ou 
u = uo — Au lg (N/N;). (2.21b) 


Dans les deux approximations les valeurs de u, correspondent à cel- 
les données par les tables (c’est-à-dire à de faibles concentrations de 
l’impureté) et N, & 2-10 at-cm *. Le coefficient Au dans la for- 
mule (2.21b) exprime la variation de la mobilité par décade d’accrois- 
sement de la concentration. Pour le silicium de type # ou p on peut 
prendre : 


Aun — 400 cm?/V:s; Au = 200 cm°/V:s. 


Comme le montre la figure 2.16, dans la gamme de concentrations 
de l’impureté de 1015 à 10!° at:cm-*, la mobilité peut varier d’un 
ordre de grandeur environ. Cette circonstance a une grande impor- 
tance pour des semi-conducteurs inhomogènes qu’on utilise large- 
ment pour la réalisation de circuits intégrés. Or, si l’on tient compte 
de la dépendance u (N}, les formules de calcul deviennent non 
linéaires et peu applicables à des fins pratiques. C’est pourquoi, dans 
le cas des semi-conducteurs inhomogènes, la mobilité est ramenée 
à sa valeur moyenne à l’aide des expressions (2.21) et on utilise dans 
les calculs une valeur moyenne constante de la mobilité. 

La variation de la mobilité en fonction de l’intensité du champ 
joue un rôle particulier parce que, comme il résulte de (2.12), la 
relation entre le courant et l'intensité du champ devient dans ce cas 
non linéaire, ce qui signifie que la caractéristique courant-tension 
du semi-conducteur sera elle aussi non linéaire. Autrement dit, /a 
variation de u en fonction de E conduit à la non-observation de la loi 
d'Ohm dans les semi-conducteurs. 

La théorie et l’expérience montrent que dans le domaine de faibles 
champs, lorsque l'intensité du champ est inférieure à une certaine 
valeur critique (E << F,.), la mobilité reste constante. Les valeurs 
de Æ,, sont indiquées dans le Tableau 2.1. Au régime surcritique, 
quand £ >= E,., la variation de la mobilité en fonction de l'intensité 
du champ s'exprime par 


U = lo (Eer/E) (2.22) 


Ici, la valeur u, correspond à l'intensité critique, c’est-à-dire repré- 
sente en fait la valeur nominale (d onnée par les tables) de la mobi- 
lité, 

‘Au point de vue physique, l'intensité critique du champ correspond 
au cas où la vitesse de mouvement d'ensemble des porteurs sous l'influence 
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de ce champ (vitesse de dérive) devient comparable à la vitesse de leur 
mouvement désordonné (d'agitation thermique) *). C'est pourquoi la 
vitesse « totale » des porteurs au régime surcritique devient supé- 
rieure à la vitesse thermique, leur température est donc plus grande 
que celle du semi-conducteur et du milieu environnant. 

Les porteurs à température accrue, c’est-à-dire ayant une énergie 
comparable ou supérieure à l’énergie thermique */, XT, sont dits 
chauds ?). Comme l'énergie ÆT est caractérisée par le potentiel de 
température (2.1), dont la valeur à T Æ 300 K est égale à 25 mV, 
on peut considérer qu’à la température ordinaire les porteurs chauds 
sont ceux dont l'énergie est de 0,03 à 0,04 eV et plus. 

Lorsque les porteurs chauds entrent en collision avec des phonons, 
ils leur cèdent de l’énergie, « échauffent » pour ainsi dire le réseau 
cristallin. Il en résulte un nouveau phénomène que l’on appelle satu- 
ration de la vitesse des porteurs: la vitesse devient. indépendante de 
l'intensité du champ, c’est-à-dire que la condition UÆ£ = C'e est 
réalisée. Respectivement, la dépendance u (Æ) prend la forme u — 
= EE”, La saturation de la vitesse se produit en général pour des 
valeurs de £ > 4E;,,. | 

La vitesse maximale (limite) des porteurs est voisine de la vitesse 
thermique moyenne (v. première note de cette page) et vaut vmax 
Æ 107 cm/s. Des valeurs plus exactes sont indiquées dans le Ta- 
bleau 2.1. La saturation de la vitesse signifie la saturation (constance) 
du courant dans le domaine des tensions suffisamment élevées. 

2.5.3. Conductivité. — Ecrivons l’expression générale (2.13) pour 
un semi-Conducteur intrinsèque et un'$emi-conducteur extrinsèque. 

Dans un semi-conducteur intrinsèque n7—p—nñn;, par conséquent 


Oj — QN; (Un + Up). (2.23) 


En y introduisant les valeurs de la concentration intrinsèque et des 
mobilités pour le silicium à la température ordinaire tirées du Ta- 
bleau 2.1, on obtient 6,Æ 6-10-5 (ohm:cm) et p,Æ 200 kilohms-:cm. 
Avec une telle résistivité, une plaquette de silicium intrinsèque de 
4 X 1 mm° de surface et de 0,3 mm d'épaisseur aura une résistance 
d'environ 0,5 mégohm dans le sens transversal (perpendiculaire 
à la surface) et d'environ 5 mégohms dans le sens longitudinal (le 
long de la surface). | 

La variation de la conductivité intrinsèque en fonction de la 
température est déterminée par la variation avec la température de 
la concentration intrinsèque n; [v. (2.8)]. Comme il a été dit plus 


1) La vitesse thermique moyenne des particules dans un solide s'exprime 


par ur = V/3kT/m*, m* étant la masse effective de la particule. Si l’on pose 
m* — met T = 300 K, on a vr Æ 107 cm/s. 

2) Les électrons chauds existent toujours, en quantité très faible, dans un 
solide (même en l’absence de champ électrique) en vertu de leur distribution 
statistique par les énergies. Au régime surcritique, ce sont les électrons d'énergie 
moyenne qui deviennent chauds. 
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haut, cette dépendance est très forte, exponentielle. Sur la figu- 
re 2.17, a, la fonction 0; (1/T) est représentée pour le silicium à une 
échelle semi-logarithmique ; on y a figuré également l’échelle de °C. 
Comme il est visible sur cette figure, dans la gamme de température 
de fonctionnement qui va de —60 à +425 °C, la conductivité intrin- 
sèque du silicium varie de 5 ordres de grandeur. Dans les matériaux 
à plus faible largeur de la bande interdite (par exemple dans le ger- 
manium) la conductivité o; varie dans des proportions moins impor- 


Gÿ 4 G;0 C/Ôp 
10% 


1? 


1 
4 107 
17° 


250 190 20 -40 -707,€ 
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Fig, 2.17. Variation de la conductivité relative du silicium avec la température; 
C;o et ©: conductivités à +20 °C: 
a, Silicium intrinsèque; b, silicium dopé 


tantes bien que les valeurs elles-mêmes de 6; soient plus grandes, ce 
qui tient à une concentration intrinsèque plus élevée (v. remarques 
pour (2.8)). 

Négligeant dans l'expression (2.13) les composantes liées aux 
porteurs minoritaires et en utilisant les relations (2.16), on obtient 
pour des semi-conducteurs extrinsèques de type n et p: 


On = GNU ; (2.24a) 
Op = QNalp. (2.24b) 


Dans la gamme de température de fonctionnement, les concèntra- 
tions Nu et N, peuvent être considérées comme constantes. La varia- 
tion de la conductivité d’un semi-conducteur extrinsèque est donc 
déterminée dans cette gamme de température par la variation avec 
la température de la mobilité [v. (2.20)!. 

La figure 2.17, b montre deux courbes (6/6,) (1/7) pour diffé- 
rentes concentrations de l’impureté (W, = N,). A titre de comparai- 
son, on a figuré également la courbe Z en traits interrompus repré- 
sentant une partie de la fonction 6; (1/T) empruntée à la figure 2.17,a. 
Les points a correspondent à la température critique (2.18) à laquelle 
un semi-conducteur dopé se transforme en semi-conducteur intrinsè- 
que, pour cette raison les courbes de © situées à gauche des points a 
se confondent avec la courbe de 6; en traits interrompus. Les points b 
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correspondent à la température d’ionisation de l’impureté; à droite 
de ces points (c’est-à-dire pour des températures plus basses) la con- 
centration des atomes d’impureté ionisés décroît et donc la conduc- 
tivité diminue. 

Nous voyons que dans la gamme de température de fonctionne- 
ment la dépendance © (T) est incomparablement plus faible pour 
des semi-conducteurs dopés que pour un semi-conducteur intrinsé- 
que. En outre, la variation s'effectue en sens inverse : lorsque la tem- 
pérature s'élève, la conductivité o n’augmente pas mais diminue. 

La courbe 2 en traits interrompus traduit la variation o (1/T) 
pour une très forte concentration de l’impureté, c’est-à-dire pour un 
semi-conducteur dégénéré. Cette dépendance est très faible, ce qui 
confirme la thèse que les semi-conducteurs dégénérés sont voisins 
des métaux et justifie l’appellation de semi-métaux qu'on leur 
donne. 


$ 2.6. Recombinaison des porteurs de charge 


Les processus de génération et de recombinaison des porteurs de 
charge sont intimement liés bien que leurs contenus soient contraires. 
En s’opposant à l'accumulation des porteurs, la recombinaison déter- 
mine leurs concentrations en équilibre (2.6). Elle est aussi à la base 
des relations fondamentales (2.7) et (2.9). Grâce à la recombinaison 
les porteurs libres ont une durée de vie finie, or ce paramètre déter- 
mine dans une grande mesure la durée des phénomènes transitoires. 

2.6.1. Mécanismes de la recombinaison.— On distingue une 
recombinaison directe et une recombinaison dans les centres d’impuretés. 

Par recombinaison directe on entend le passage d’un électron 
de la bande de conduction directement dans la bande de valence où 
il occupe un des niveaux vides, c’est-à-dire « annule » un trou. Une 
telle transition de l'électron doit évidemment s'accompagner du 
dégagement d’une énergie gp, égale à celle qui a été dépensée précé- 
demment pour le passage de l’électron de la bande de valence dans 
la bande de conduction. Cette énergie peut être dégagée soit sous la 
torme d'un photon (recombinaison radiative), soit sous la forme d’un 
phonon (recombinaison non radiative). Pour la plupart des semi- 
conducteurs, y compris pour le silicium, la probabilité de recombi- 
naison radiative est de plusieurs ordres de grandeur plus faible que 
celle de recombinaison non radiative !). 

Pourtant la probabilité d’une recombinaison directe non radia- 
tive est elle aussi très faible parce que l'énergie gp; relativement 
grande (de l’ordre de 4 eV) peut rarement être accumulée dans un 
seul phonon, alors que sa répartition simultanée entre deux phonons 


1) Ceci tient à ce qu’en revenant dans la bande de valence l’électron doit 
céder non seulement de l’énergie mais aussi une impulsion. Puisque le photon 
est incapable de recevoir une impulsion quelque peu importante, À faut qu'une 
troisième particule, un phonon, intervienne dans ce phénomène, mais une telle 
combinaison ne se rencontre que très rarement. 
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est peu probable. Aïnsi, la recombinaison directe ne constitue pas un 
mécanisme principal selon lequel s'effectue la recombinaison dans les 
semi-conducteurs. 

Le rôle principal est joué par la recombinaison dans les centres 
d'impuretés. Il s’agit des niveaux profonds situés au voisinage du 
milieu de la bande interdite et appelés pièges ou trappes (v. fig. 2.13). 
La recombinaison de ce type se produit en deux étapes: dans la pre- 
mière l’électron passe de la bande de conduction au niveau piège 
et dans la seconde, du niveau piège dans la bande de valence. Dans 
chacune de.ces étapes est libérée une énergie voisine du !/, gp;, 
c’est-à-dire deux fois plus petite que dans une recombinaison directe. 
Cette circonstance augmente brusquement la probabilité de transfert 
de l’énergie au phonon, ce qui explique la prépondérance de ce type 
de recombinaison. 

Le rôle des pièges peut être joué non seulement par les atomes 
d’'impureté mais également par les divers défauts du réseau cristallin. 
C’est pourquoi une vitesse élevée de recombinaison est caractéristi- 
que, en particulier, des polycristaux (dans lesquels toutes les faces 
entre les grains distincts constituent des défauts) et des couches super- 
ficielles de tout semi-conducteur monocristallin (où sont inévitables 
des irrégularités du réseau et des ruptures des liaisons de covalence). 

2.6.2. Recombinaison des porteurs en équilibre.— La probabilité 
de recombinaison directe d’un électron avec un des trous par unité 
de temps peut s’écrire sous la forme suivante: 


T —= Oeff0r) 


Où Oerr est la section efficace de capture; vr la vitesse thermique 
moyenne des électrons !). La quantité r est appelée taux de recombi- 
naison: En multipliant le coefficient r par la concentration des trous, 
on obtient la probabilité totale de recombinaison d’un électron par 
unité de temps (avec un quelconque des trous existants). L’inverse 
sera l'intervalle moyen entre deux événements de recombinaïison, 
c'est-à-dire la durée moyenne de vie des électrons lors de la recombi- 
naison directe : 


T, = 1/(rpo). (2.25a) 


Par un raisonnement analogue on obtient la durée moyenne de vie des 
trous : 


To = 1/(rn). (2.25b) 


Dans les formules (2.25), l'indice 0 est attribué aux concentrations 
d'équilibre. Une telle désignation sera également utilisée par la 
suite. 


1) Il est évident qu'un électron fixe ne « rencontrera » jamais un trou; 
plus élevée est la vitesse, plus grande est la probabilité d’une telle rencontre. 
Quant à la section efficace de capture, elle caractérise le volume autour d’un 
trou tel qu'une fois pénétré dans ce volume l’électron sera inévitablement attiré 
par le trou malgré l’inertie de son mouvement. 
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En multipliant la probabilité de recombinaison d’un seul élec- 
tron rp, par la concentration des électrons n,, on obtient le nombre 
total d'événements de recombinaison par unité de temps, c'est-à-dire 
la vitesse de recombinaison directe: 


R; = Topo: (2.26} 


Il résulte des formules (2.25) que dans le cas général les durées 
de vie des électrons et des trous dans un semi-conducteur en équilibre 
sont nettement différentes par suite de la différence des concentra- 
tions r, et p, et que la durée de vie des porteurs minoritaires est. 
toujours inférieure à celle des porteurs majoritaires. 

En remplaçant le produit rn, figurant au second membre de (2.26) 
par 1/7, ou rp, par 1/7,, on écrit la vitesse de recombinaison encore 
sous une des formes répandues: 


Rp mit. (2.27) 


2.6.3. Recombinaison directe. — Les concentrations des porteurs 
libres dans un semi-conducteur hors d'équilibre ne sont pas les 
mêmes que celles à l’état d'équilibre: 


n = Ro + An; (2.28a)} 
P = Po + AD. (2.28b) 


Les concentrations hors d'équilibre n et p peuvent être supérieures. 
ou inférieures aux concentrations d'équilibre, c’est-à-dire que les. 
signes des accroissements An et Ap dans les formules (2.28) peuvent 
être positifs ou négatifs. Les accroissements An et Ap portent le nom 
de concentrations excédentaires. Pour que le semi-conducteur reste. 
neutre, les concentrations excédentaires des électrons et des trous. 
doivent avoir une même valeur: 


An = Ap. (2.29a} 


De plus, la neutralité du semi-conducteur doit également subsister 
en Cas de variations des concentrations excédentaires, d’où la con- 
dition d'égalité des vitesses de variation des concentrations : 


dnldt — dpldt. (2.29b) 


Il résulte des expressions (2.29) qu'il n'est pas nécessaire d'analyser 
séparément le comportement des électrons excédentaires et des trous excé- 
dentaires parce que les fonctions An (t) et Ap (t) se confondent. Aussi, 
dans ce qui suit, analysons-nous seulement le comportement des- 
électrons. 

Supposons que pour une cause quelconque les vitesses de géné- 
ration et de recombinaison des électrons deviennent différentes l’une: 
de l’autre. Alors les électrons commenceront à s’accumuler (ou à se- 
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résorber) avec une vitesse égale à la différence des vitesses de géné- 
ration et de recombinaison : 


dn/dt — g — r (np), (2.30) 
où gest la vitesse de génération et r (np) la vitesse de recombinaison. 


Mettons la vitesse de génération sous la forme 
8 = 80 + Ag = r (roPo) + Ag; (2.51) 


Où g, est la vitesse de génération en équilibre égale à la vitesse de recombinaison 
en équilibre (2.26). 


En introduisant (2.28) et en tenant compte de (2.29), mettons le terme de 
recombinaison figurant au second membre de (2.30) sous la forme suivante: 


r (np) = r [noPo + An (no + Po) + Ar?l. 


Posons An < no + ps; ceci nous donne le droit de négliger le terme An? et de 
1inéariser l'équation (2.30). Exprimons ensuite les concentrations », et p, entre 
parenthèses par l'intermédiaire des durées de vie en utilisant à cet effet les 
formules ‘(2.25), il vient 


Cp) Gap) + An (4) 


Enfin, introduisons une durée de vie équivalente * en la définissant par le rapport 
| 1 1 
+ la ie 
Après cela la vitesse de recombinaison s'écrit sous la forme suivante: 
r (np) = r (noPo) + An/r. 
Introduisant dans (2.30) cette expression de r (np) ainsi que la 


vitesse de génération g tirée de (2.31), on obtient une équation d'accu- 
anulation de porteurs excédentaires sous la forme 


dn/dt — Ag — An/r. (2.33) 
Si l'on pose Ag — 0, on obtient une équation de résorption: 
dn/dt — —An/rx. (2.34) 


La solution de l'équation de résorption est une fonction expo- 
nentielle 


An (t) — An (0)e”Ÿ/T, (2.35) 


où An (0) est la valeur initiale de la concentration excédentaire. La 
relation (2.35) permet de définir la durée de vie comme un intervalle 
de temps au bout duquel la concentration excédentaire est réduite à 1/e 
de sa valeur initiale. 

I] résulte de la structure de l’expression (2.32) que la valeur de 7 
est voisine de celle de ses deux composantes 7, et t, qui est mini- 
male. La durée de vie équivalente des porteurs excédentaires est donc 
déterminée par la durée de vie des porteurs minoritaires. Pour des semi- 
conducteurs de type n on a Tt Æ T», et pour des semi-conducteurs de 
type p T Æ Th. 
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2.6.4. Recombinaison dans les pièges. — Dans ce cas la vitesse 
de résorption des porteurs excédentaires se décrit par la formule de 
Shockley-Read : 


dn _Rp—noPa 


dt  (n+n)tp+(p+pi)tn : 


Ici, n; et p, sont des paramètres ayant les dimensions d’une con- 
centration et dépendant de la position du niveau des pièges dans la 
bande interdite *) ; t, et t, les durées de vie des porteurs minoritaires: 


Tn = 1/(rANi); (2.37a) 
Th = 1/(rnNi), (2.37b) 


où W}, est la concentration des pièges. 

La structure des formules (2.36) est la même que celle de (2.25). 
Pourtant dans le cas de la recombinaison directe les durées de vie 
différaient par suite de la différence entre les concentrations des 
porteurs, tandis que dans le cas considéré leur différence est déter- 
minée par les taux de recombinaison différents. 

En égalant entre eux les seconds membres des expressions (2.36) 
et (2.34) il est aisé d'obtenir une expression pour la durée de vie +. 
On introduit les expressions (2.28) de n et p, tient compte de (2.29a) 
et pose An € no + po [la même condition a été adoptée lors de l’ob- 
tention de (2.33)], il vient 


(2.36) 


no + ht Po+ Pt 
en nn (2.38) 

Pour un semi-conducteur de type #, lorsque les inégalités qui 
lui sont propres: ñ64 >> Po et lo > Pl, Pr, sont satisfaites (v. note 
ci-dessous), l'expression (2.38) denne t Æ T,. Pour un semi-conduc- 
teur de type. p, les inégàlités analogues étant vérifiées, T = T,. 
Par conséquent, lors.de la Kecombinaison dans les pièges, de même 
que lors de la recombinaison directe, la durée de vie des porteurs excé- 
dentaires est déterminée par la durée de vie des porteurs minoritaires. 

La variation de la durée de vie en fonction de la concentration des 
pièges découle des expressions (2.37): la durée de vie est d’autant 
plus courte que la concentration des pièges est plus forte. 

Examinons la variation de la durée de vie en fonction de la con- 
centration de l’impureté sur l’exemple d'un semi-conducteur de 
type x pour lequel Ia durée de vie est caractérisée par le premier terme 
au second membre de l'expression (2.38): 


 Motnt x 
Ve. “4 e 
no+Po ? 


Si la concentration des donneurs est suffisamment forte, on a ñ9 > Po: 
n1. La durée de vie est alors indépendante de la concentration de 


(2.39) 


1) Les concentrations n, et p, sont inférieures de quelques ordres de grandeur 
à celle des porteurs majoritaires. Cependant elles peuvent dépasser de plusieurs 
dizaines de fois la concentration intrinsèque. 
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l’impureté: rt Æ t,. Si la concentration des donneurs diminue, l’iné- 
galité ño > n; cesse d’être satisfaite et la durée de vie commence 
à croître. À la limite, lorsque la concentration des donneurs s’ap- 
proche de zéro, le semi-conducteur devient intrinsèque et la durée 
de vie atteint sa valeur maximale: 


TA GE Tp D Te (2.40) 


Pour un semi-conducteur de type p on obtient des résultats analogues. 
L'allure de la fonction t (N) est montrée à la figure 2.18, a. On voit 


0  #? 1: 0?  1#* -50 D 50 100 150 T,°C 
q) b) 


Fig. 2.18. Variation de la durée de vie des porteurs en fonction de la concentration 
de l’impureté (4) et en fonction de la température (b) 


que la durée de vie est plus courte dans des semi-conducteurs fortement 
dopés que dans des semi-conducteurs faiblement dopés et intrinsèques. 

La variation de la durée de vie avec la température est déterminée 
- par une brusque croissance de la concentration n; suivant une loi 
voisine de (2.8). Lorsque la valeur de n; devient comparable à celle 
de ñ5, la durée de vie commence à croître et pour nr; > n0, la fonction 
T (T) se confond pratiquement avec la fonction exponentielle n; (T). 
La croissance rapide de la durée de vie se ralentit au voisinage de la 
température critique, lorsque le semi-conducteur extrinsèque se 
convertit en semi-conducteur intrinsèque. Pour un semi-conducteur 
intrinsèque la fonction + (7) est en vertu de (2.40) décroissante et 
non pas croissante, parce que la concentration nr, augmente plus 
lentement que la concentration n;. La figure 2.18, b montre l’allure 
de la fonction t (7) pour deux concentrations différentes de l’impu- 
reté. On voit que la variation de la durée de vie en fonction de la tempé- 
rature est surtout importante dans des semi-conducteurs faiblement 
dopés (dans le cas du silicium pour V << 1014 à 10% at-cm*). Dans 
des semi-conducteurs fortement dopés (à faible résistivité) cette 
variation est sans importance. 

Indiquons pour conclure ce numéro que des valeurs typiques de la 
durée de vie pour le silicium sont comprises entre 0,1 et 1 us. Par 
un dopage spécial du silicium avec une impureté de « piège » (le 
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plus souvent avec de l’or) on peut réduire la durée de vie à 10 ns 
et moins. 

2.6.5. Recombinaison en surface. En principe, les processus 
de recombinaison dans la couche superficielle d’un semi-conducteur 
ne diffèrent pas des processus de recombinaison en volume. Mais la 
couche superficielle est caractérisée par une structure des bandes 
particulière (v. fig. 2.10, d) et donc par des paramètres quantitatifs 
autres que ceux du volume. On doit en tenir compte lors de l’analyse 
et l'élaboration des dispositifs à semi-conducteurs et des circuits 
intégrés, d'autant plus que les régions actives des circuits intégrés 
se situent immédiatement au-dessous de la surface du cristal (v. 
fig. 1.3). Eu égard à la spécificité de la couche superficielle, nous dé- 
signerons la durée de vie en surface par T, et en volume par T;. 

Si la région utile d'un élément de circuit intégré est entièrement 
située dans la couche superficielle ou dans le volume du cristal, on 
doit utiliser lors de l'analyse les paramètres Tt, ou T, respectivement. 
Cependant si la région utile « fait surface », c’est-à-dire se trouve en 
partie dans le volume et en partie dans la couche superficielle (ce 
qui est généralement le cas), on convient d'utiliser une durée de vie % 
dite effective que l’on définit par 


Lx = (L/x) + (/x,). (2.41) 


C’est justement ce paramètre qu’on a en vue lorsqu'on analyse des 
transistors et d’autres éléments de circuits intégrés. 

Comme, en règle générale, Tt, << Tt, (par suite d’une forte con- 
centration des pièges au voisinage de la surface), la durée de vie 
effective est plus proche de la valeur t,. Mais cette durée 7, est plus 
difficile à calculer et à mesurer que la durée t,. C’est pour cette rai- 
son que pour caractériser la recombinaison en surface on utilise 
largement un paramètre particulier appelé vitesse de recombinaison 
en surface s Lcm/s] qui est plus facile à mesurer que la durée de vie t.. 
La vitesse de recombinaison en surface dépend fortement du procédé 
et de la qualité de traitement de la surface du cristal. Des valeurs 
typiques de ce paramètre se situent dans de larges limites de 100 


« 


à 10% cm/s et plus. 


La signification physique du paramètre s est la suivante. Si une concentra- 
tion excédentaire des porteurs est créée au voisinage de la couche superficielle 
Qu la recombinaison est plus intense qu’au sein du cristal), une partie consi- 

érable des porteurs excédentaires se dirigera vers la surface pour compenser la 
diminution des porteurs dans la couche superficielle. Un courant de porteurs de 
charge s’établira donc entre les régions profondes du cristal et sa surface. C'est 
la vitesse de ce courant que détermine le paramètre s. 


Dans le cas général La relation entre la vitesse de recombinaison 
en surface s et la durée de vie en surface T, est difficile à établir. Ce 
problème n'est résolu que dans deux cas particuliers mais de grande 
importance : pour un barreau de longueur indéfinie et pour une pla- 
quette d'épaisseur très petite d et de surface infiniment grande. Dans 
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le dernier cas, qui présente le plus grand intérêt pratique, on obtient 
la relation suivante: 


t, = d’/(EnD), (2.42) 


où D est le coefficient de diffusion des porteurs (v. $ 2.8), et la quan- 
tité n est définie par l’équation transcendante 


n'tgn = sd/(2D). 


Si s << D/d, la relation entre les grandeurs s et t, devient expli- 
cite : 
Ts = d/2s. (2.43) 


En pratique, les courants liés au mouvement des porteurs excé- 
dentaires du sein vers la surface du cristal peuvent se calculer com- 
modément sans faire intervenir le paramètre v.,, parce que la densité 
de courant dû à un tel mouvement est liée à la vitesse de recombinai- 
son en surface de façon très simple 


js = qs An. (2.44) 


En général, c'est un courant parasite; on cherche à le réduire en 
diminuant la vitesse de recombinaison en surface paritous les moyens 
possibles. 


$ 2.7. Effet de champ 


On appelle effet de champ une variation de la concentration des 
porteurs de charge (et donc de la conductance) dans la couche super- 
ficielle d’un semi-conducteur sous 
l'influence d'un champ électrique. La 
couche à concentration élevée (par 
rapport au sein du cristal) des porteurs 
majoritaires est appelée couche enrichie 
et la couche à concentration réduite de 
ces porteurs est appelée couche appau- 
vrie ou couche de déplétion. 

2.7.1. Essentiel de l’effet de 
champ.— Soient une plaquette métal- 
lique et un semi-conducteur séparés 
par un diélectrique (par exemple l’air) 
et soumis à une tension U (fig. 2.19). 
Il est clair que dans une ‘telle struc- 
ture MDS (métal-diélectrique-semi- 
Fig. 2.19. Effet de champ dans conducteur) la circulation de courant 
unestructure métal-diélectrique- est impossible. Un tel système est 

FA CORP RCRERE donc! à l’état d'équilibre et représente 

un condensateur particulier dont 

l'une des armatures est semi-conductrice. Sur cette armature sera 
induite une même charge que sur l’armature métallique. Pourtant 
à la différence d'un métal, la charge dans un semi-conducteur ne se 


ES 
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concentre pas sur la surface mais pénètre à 
à l'intérieur du cristal. 

Le champ électrique produit par la tension U se répartit entre 
le diélectrique et le semi-conducteur. Le champ dans le diélectrique 
E 4 est constant (parce que le diélectrique ne contient pas de charges 
d'espace), alors que dans le semi-conducteur il est a priori variable, 
car la charge diminue au fur et à mesure que l’on s'éloigne de la sur- 
face vers l’intérieur du semi-conducteur. 

Le signe de la charge dans le semi-conducteur dépend de la pola- 
rité de la tension appliquée. Pour la polarité négative (fig. 2.19), 
la charge induite sera positive. Dans un semi-conducteur de type p 
la charge positive est due à des trous qui se sont attirés vers la sur- 
face, et dans un semi- -conducteur de type n elle est constituée par 
des ions des donneurs ayant perdu des électrons’qui compensaient 
leur charge. Il se produit donc dans le premier cas un enrichissement 
et dans le second cas un appauvrissement en porteurs majoritaires 
de la couche superficielle. Si la polarité de la tension appliquée est 
positive, la situation s’inverse: dans un semi-conducteur de type n 
la couche superficielle s'enrichit en électrons, et dans un semi-con- 
ducteur de type p elle s’appauvrit en trous, de sorte que les ions 
négatifs des accepteurs « se dénudent ». 

L'étendue des charges libres dans la couche enrichie est connue 
sous le nom de longueur de Debye *), alors que l’étendue des charges 
fixes constituées par des ions est appelée profondeur de la couche 
appauvrie. Ces deux grandeurs sont examinées plus loin. Les couches 
enrichies et appauvries sont d'autant plus minces que la concen- 
tration de l’impureté et donc celle des porteurs®majoritaires sont 
plus fortes. Autrement. dit; Tes couches minces sont propres aux semi- 
conducteurs de faible résistivité et les couches épaisses aux semi- 
conducteurs de forte résistivité. 

Si le potentiel à l’intérieur du semi-conducteur est pris égal 
à zéro, le potentiel de la.surface sera différent de zéro grâce à la pré- 
sence de charges entre l’intérieur et la surface. La différence de 
potentiel entre la surface et l’intérieur est appelée potentiel de surface 
et désignée par ®, (fig. 2.19). 

Il convient de remarquer qu’en l’absence de tension extérieure 
le potentiel de surface ne s’annule pas mais a une valeur d'équilibre 
finie p.0. Cette valeur est déterminée par les états de surface qui sont 
capables de capturer ou de relâcher des électrons pour un temps rela- 
tivement long (v. p. 40). Il existe encore un facteur qui*influe sur 
la quantité p,9, c’est la différence de potentiel de contact entre le métal 
et le semi-conducteur (v. n. 3.3.1). La tension extérieure nécessaire 
à la compensation du potentiel de surface d'équilibre est appelée 


une certaine profondeur 


1) La longueur de Debye est définie comme la profondeur de pénétration 
d'un champ électrique dans un semi-conducteur ou, au contraire, comme la pro- 
fondeur sur laquelle un semi-conducteur est protégé contre un champ électrique 
extérieur. 
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tension de redressement des bandes et désignée par U,; (l'indice F 
provient des mots anglais Flat Band: bande plate). 

On a déjà fait observer que le champ électrique se répartit entre 
le diélectrique et le semi-conducteur. Le champ dans le diélectrique 
devient plus intense lorsque la distance d diminue. Il peut en résul- 
ter un claquage du diélectrique. Mais même dans le vide où le cla- 
quage est impossible, la distance d ne peut pas être arbitrairement 
petite: pour d << 10 nm, le diélectrique devient transparent pour 
les porteurs libres qui le traversent grâce à l'effet tunnel ‘). Dans ce 
€as la structure MDS cesse d’être analogue à un condensateur: 
l'échange de porteurs à travers le diélectrique provoque la circula- 
tion de courant et perturbe donc l'équilibre du système. La circu- 
lation de courant conduit à une diminution des charges sur les « arma- 
tures » jusqu'à leur disparition complète à l'instant où le métal 
est mis en contact avec le semi-conducteur et le système est parcouru 
par un courant de conduction ordinaire. 

2.7.2. Analyse générale.— La répartition du potentiel dans la 
région de la charge d'espace peut être déterminée, en principe, à l’aide 
de l'équation unidimensionnelle de Poisson 


dp À 
dr? EE ? (2.45) 
où À est la densité de charge ; e&, la constante diélectrique du vide 
{v. Tableau 2.2); € la permittivité relative du semi-conducteur. 
Dans le cas général, la densité de charge dans un semi-conduc- 
teur est donnée par 


A=q(p+Ni—n—Nà, (2.46) 


où {Vä et N£ sont les concentrations des impuretés ionisées ?). 

Les concentrations des porteurs libres figurant au second membre 
de (2.46) sont liées à la valeur du potentiel électrostatique x. 
Pour mettre en évidence ce lien, utilisons les expressions (2.11). 
Supposons qu'à l’intérieur du semi-conducteur où les charges et le 
champ sont inexistants, les concentrations des électrons et des trous 
sont respectivement », et p, et le potentiel électrostatique est égal 
à Pr Les grandeurs correspondantes intervenant au voisinage de 
la surface seront désignées tout simplement par n, p et ®4. Introdui- 
sons dans (12.11a) d’abord les valeurs de n, et @xy, puis de n et x 


1) L'effet tunnel est un des phénomènes dus à la nature ondulatoire de 
l’électron. Il consiste en ce que l'éléctron peut franchir la barrière de potentiel 
aon seulement pour une énergie supérieure à la hauteur de la barrière, mais 
aussi pour des énergies beaucoup plus faibles, en traversant la barrière comme 
par un tunnel si la barrière est suffisamment mince. La probabilité de l'effet 


tunnel est caractérisée par l’exponentielle exp (—1084 V/ D}, ® étant la hauteur 
de la barrière et d son épaisseur. Cette probabilité est à prendre en considération 
pour des valeurs de d de l’ordre de 10 nm et moins. 

2) En écrivant la condition de neutralité (2.14), nous avons posé À = 0 
et négligé la concentration N* parce que le semi-conducteur considéré était 
de type n. 
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et égalons les seconds membres (ce qui est légitime, car dans un 
système en équilibre or — Cte). Il vient 


PE — PEo — PT in (Ro/n). 


Posons pour simplifier @r, — Ü (ceci correspond à la mise à la 
terre du semi-conducteur de la figure 2.19). Alors la concentration n 
sera exprimée par oz sous la forme suivante 


n= ne" ET. (2.47a) 


De même, en utilisant (2.11b), on peut exprimer la concentration p 
par l'intermédiaire de ®g: 


p= peer. (2.47b) 


Remplaçons dans les formules (2.47) la grandeur >; par —#, 
c'est-à-dire passons des potentiels énergétiques aux potentiels élec- 
triques (v. petit-texte, p. 42). Après cela, en introduisant les con- 
centrations n et p dans le second membre de l'expression (2.46) et 
la densité de charge À ainsi obtenue dans l’équation de Poisson, on 
obtient une équation différentielle non linéaire qui n’a pas, dans 
le cas général, de solution analytique. Pourtant dans deux cas par- 
ticuliers importants où on peut négliger soit la concentration des 
impuretés ionisées (couches enrichies), soit la concentration des 
porteurs libres (couches appauvries), cette équation a des solutions 
analytiques. Ces cas seront examinés plus loin. 

2.7.3. Effet de champ dans un semi-conducteur intrinsèque. — 
Introduisons dans le second membre de (2.46) les expressions des 
concentrations (2.47) et remplaçons x par —@. Puis, compte tenu 
de ce que le semi-conducteur est intrinsèque, posons ñ9 = Po = nñn; 
et Ni — N* — 0. Alors la densité de charge s'exprime par 


À — —2qn; sh (q/pr). 


Mettons la valeur obtenue de À dans le second membre de (2.45), 
divisons les deux membres par œr et introduisons une variable sans 


dimension À — /pr. Après cela l’équation de Poisson prend la 
forme 


d2® { 
re sh ®, (2.48) 
où 


est la longueur de Debye dans le semi-conducteur intrinsèque. Pour 
le-silicium, lp; & 14 um. 

Considérons le cas le plus simple où | ®, |  @r, c’est-à-dire 
que | ® | << 1. On peut poser sh ® Æ Pet l’équation (2.48) se trans- 
forme en équation différentielle linéaire du premier ordre. Pour les 
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conditions aux limites @ (œ) = 0 et @ (0) ='#p,, sa solution est de 
la forme 


p(x) & pe “Di, (2.50) 


Ï1 résulte de (2.50) que la longueur de Debye est la distance sur la- 
quelle -le potentiel est réduit à 1/e de sa valeur maximale , à la 
surface. 

.Connaissant la fonction œ (x) il est facile d'obtenir les fonctions 
E (4), À (x), n (x) et p (x). Les courbes représentatives de toutes ces 
fonctions sont montrées sur la figu- 
re 2.20 pour la même polarité de 
la tension que sur la figure 2.19. 
Sur cette figure on a également re- 
présenté le diagramme de bandes 
d'énergie du semi-conducteur dans 
lequel la courbe de x (x) et donc 
tous les autres niveaux énergéti- 
ques sont les images par réfle- 
xion de la courbe œ(x) (v. petit- 
texte, p. 42). La courbure des ban- 
des d'énergie au voisinage de la 
surface frontière entre le semi- 


Ps/Pr 
16 = En : d a=C1 
1? d ti 0,5 
î 
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Fig. 2.20. Effet de champ Fig. 2.21. Variation du potentiel 
dans un semi-conducteur de surface dans un semi-conducteur 
intrinsèque : intrinsèque en fonction de l'épais- 
Diagramme de Landes d’énergie, seur du diélectrique et de la ten- 
distribution de potentiel, ce sion sur l’électrode métallique 


champ, de charge et de concen- 
trations des porteurs 


conducteur et le diélectrique est une des particularités caractéris- 
tiques de l'effet de champ. | 

Si l’on inverse la polarité de la tension appliquée, le signe de la 
charge d’espace changera et les bandes d'énergie présenteront une 
courbure dans le sens opposé, vers le bas. Mais quelle que soit la 
polarité de la tension, la couche superficielle d'un semi-conducteur 
intrinsèque est toujours enrichie (soit en électrons, soit en trous). 
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La valeur du potentiel de surface peut se déterminer à partir de 
la condition de continuité de l'induction électrique à la frontière 
semi-conducteur-diélectrique : 


EE (0) = e4E a (0), (2.51a) 


où €. et ea sout les permittivités relatives du semi-conducteur et du 
diélectrique. 

Le champ dans le diélectrique est constant (fig. 2.19), ce qui 
permet d'écrire 


Ea (0) = (U — ps)/d: (2.51b) 


le champ dans le semi-conducteur à la surface de séparation d’avec 
le diélectrique (fig. 2.20) est défini par la fonction œ (x): 


E (0) = —-<Æ (0). (2.510) 


En omettant les calculs, nous indiquons à la figure 2.21 les courbes 
traduisant la fonction œ, (U): L'examen de ces courbes montre que le 


version 


C) 


Fig. 2.22. Effet de champ dans des semi-conducteurs extrinsèques: 


a, régime d’enrichissement ; b, régime d’appauvrissement; c, formation d’une couche d’in- 
version RL 


potentiel de surface constitue une fraction de la tension appliquée 
d'autant plus grande que le diélectrique est plus mince (que le pa- 
ramètre a ést plus petit). Pour toutes les valeurs réelles de l’épais- 
seur du diélectrique et de la tension appliquée la valeur du poten- 
tiel de surface ne dépasse pas quelques dizièmes de volt. 

2.7.4. Effet de champ dans des semi-conducteurs extrinsèques. — 
Par rapport à l’éffet dans un semi-conducteur intrinsèque, l’effet de 
champ dans des semi-conducteurs extrinsèques présente la particu- 
larité de permettre la formation tant de couches enrichies que de 
couches appauvries. 

Le régime d'enrichissement correspond à celle des polarités. dela. 
tension appliquée pour laquelle les porteurs majoritaires sont attirés 
vers la surface. Ce cas est proche de celui examiné à la figure 2.20, 
mais en diffère par une plus faible courbure des bandes d'énergie 
(fig. 2.22, a). Une plus faible courbure des bandes tient à ce que des 
semi-conducteurs extrinsèques sont riches en porteurs libres si bien 
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qu'un potentiel de surface même de faible valeur assure la produc- 
tion de la charge nécessaire au voisinage de la surface. 

Si Ps << 2Pr, le potentiel dans un semi-conducteur extrinsèque 
se décrit par l’expression (2.50), mais la longueur de Debye s’expri- 
me par la relation 


lp = Ve | (2.52) 


où NV est la concentration de l’impureté ionisée (donneuse ou accep- 
trice). 

Comme NW >> n;, la longueur de Debye est beaucoup plus petite 
dans des semi-conducteurs extrinsèques que dans des semi-conduc- 
teurs intrinsèques. En posant N — 1016 at-cm”3, on obtient d’après 
(2.52) une valeur typique ZD Æ 0,04 um. On voit que la profondeur 
de pénétration du champ dans des semi-conducteurs extrinsèques 
est infime. 

Si l’on applique la formule (2.52) aux métaux (ce qui n’est pas 
tout à fait légitime), alors, pour de très grandes concentrations des 
porteurs libres, de l’ordre de 107? à 1023 at-cm *, qui leur sont pro- 
pres, la longueur de Debye /p est comprise dans les limites de quel- 
ques dixièmes de nanomètre, soit 1 ou 2 distances interatomiques. 
Une telle évaluation confirme bien le fait connu que dans un métal 
les charges se concentrent toujours sur la surface, à l’intérieur du 
Métal les charges et les champs électriques n'existent pas. 


Si une tension appliquée est suffisamment élevée, le potentiel de surface 
augmente dans une mesure telle que le niveau de Fermi sur la partie sous-jacente 
se situe dans les limites de l’une des bandes permises (sur la figure 2.22, a, dans 
Ja bande de valence). Dans cette partie le semi-conducteur dégénère et se con- 
vertit en semi-métal. Par là même, la partie frontière du système MDS se trans- 
‘orme en système MDM qui représente un condensateur ordinaire. Quant à la 
masse principale du semi-conducteur, elle devient équivalente à une résistance 
mise en série avec ce condensateur. La chute de tension dans la couche semi- 
métallique étant infime, le potentiel de surface ne varie plus et conserve une 
valeur voisine de @;n qui correspond à la formation du semi-métal. 


Le régime d'appauvrissement correspond à celle des polarités de 
la tension appliquée pour laquelle les porteurs majoritaires sont re- 
poussés par la surface. Dans ce cas le potentiel de surface peut pren- 
dre des valeurs nettement plus grandes qu’en régime d'’enrichisse- 
ment (fig. 2.22, b). Comme il a été dit précédemment, la répulsion 
des porteurs majoritaires fait apparaître une charge d'espace non 
compensée due aux ions d’impureté. 

Supposons que la couche appauvrie a une frontière bien nette si- 
tuée à une distance /, de la surface. La densité de charge de surface 
dans la couche appauvrie sera supposée constante et égale à qN, où 
AN est la concentration de l’impureté ionisée. Introduisant la valeur 
À — qN dans l'équation de Poisson (2.45) et en utilisant les valeurs 
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limites Æ (Lo) — 0 et p (Lo) — 0, on obtient après une double inté- 
gration : 
@ — (A/23,4e) (x — L,)°. 


En posant dans cette expression x — 0 et (0) = ,, on trouve 
l’étendue (épaisseur) de la couche appauvrie: 


= “Et. (2.53) 


Bien que les expressions (2.53) et (2.52) aient une même structure, 
il existe entre elles une différence substantielle : la longueur de De- 
bye dépend uniquement des propriétés du matériau, tandis que l’é- 
paisseur de la charge d’espace dépend encore de la tension appli- 
quée puisque cette dernière détermine le potentiel de surface ®. 
(v. fig. 2.21). La valeur de {, est ordinairement plusieurs fois plus 
grande que celle de lp. 

Lorsque la tension appliquée augmente, les porteurs majoritaires 
sont toujours repoussés (la couche appauvrie s’élargit), mais en 
même temps les porteurs minoritaires commencent à être attirés 
par la surface. A l'instant où la charge croissante des porteurs minori- 
taires devient plus grande que la charge restante des porteurs majori- 
taires, la conductibilité de la couche superficielle change de signe. Ce 
phénomène est caractérisé par le terme d’inversion de type de conduc. 
libilité, et la couche constituée par les porteurs minoritaires es 
appelée couche d'inversion (fig. 2.22, c). 

Du point de vue de la théorie des bandes, la formation d’unt 
couche d’inversion tient à ce qu’au voisinage de la surface le poten 
tiel électrostatique traverse le niveau de Fermi. Il en résulte qu 
sur la partie superticielle le niveau de Fermi se situe dans la moitit 
de la bande interdite qui correspond à la prédominance des porteur 
minoritaires. L'épaisseur de la couche d’inversion ne vaut que 1 : 
2 nm, c’est-à-dire 3 à 4 constantes du réseau. 

Comme il est visible sur la figure 2.22, c, la couche d’inversioi 
se forme pour une valeur du potentiel de surface égale à —(pr — 
— g,). Lorsque la tension appliquée s’accroît encore, le potentie 
de surface , continue à augmenter jusqu’à l'instant où le niveau d 
Fermi traverse la frontière de la bande permise (sur la figure 2.22, 
celle de la bande de valence). Après cet instant, la couche frontièr 
se convertit en semi-métal, et le potentiel @, ne change pratiquemen 
pas (v. petit-texte, p. 68) en conservant sa valeur 


Psm = — 2 (Pr—PE#,). (2.54 


Dans les cas ordinaires, la valeur maximale du potentiel de su 
face vaut de 0,6 à 1,0 V. 


$ 2.8. Lois du mouvement des porteurs 
dans les semi-conducteurs 


Dans le cas général le mouvement des porteurs de charge est dé- 
terminé par deux phénomènes: la diffusion sous l’influence du gra- 
dient de concentration et la dérive sous l'influence du gradient de 
potentiel électrique. Puisqu'’il y a deux types de porteurs, les élec- 
trons et les trous, le courant total est la somme de quatre compo- 
santes : 


Î — (in)aér + (n)ait + Op)aér + (r)ait (2.99) 


où les indices « dér » et «dif » se rapportent respectivement aux 
composantes de dérive et à celles de diffusion du courant. 

Pour l’analyse il est plus commode d'utiliser au lieu des courants 
leurs densités j, ce qui est fait dans la formule (2.55). Lorsqu'il n’y 
a pas de confusion à craindre, la grandeur j sera appelée tout simple- 
ment courant. 

2.8.1. Composantes de courant.— Dans le cas unidimensionnel ?), 
lorsque les porteurs ne se meuvent que le long de l’axe des x, les com- 
posantes de dérive s’écrivent sous la forme suivante 


(n)aés — QNUnE — — qfUr (8p/8x) ; (2.56a) 
(ip)dér — PUpE = — pur (p/0r). (2.56b) 


Pour exprimer les composantes de diffusion, il faut utiliser, au 
lieu du gradient de potentiel électrique, les gradients de potentiel 
chimique des porteurs correspondants. Les potentiels chimiques sont 
exprimés par les deuxièmes termes aux seconds membres des formu- 
les (2.11). Dérivons ces termes par rapport à x et introduisons les 
résultats obtenus dans les expressions (2.56) au lieu de la quantité 
FE. Alors les composantes de diffusion des courants s’écriront sous 
la forme suivante: 


: d d 
(nait = ve” =D, Fe (2.57) 
Gplar= —quoQr GE —QDy (2.57b) 


Les coefficients D, et D, qui entrent dans les expressions (2.57) 
sont appelés coefficients ou constantes de diffusion des électrons et des 
trous. Ces grandeurs jouent dans la diffusion le même rôle que les 
mobilités lors du mouvement par dérive. La relation entre les coef- 
ficients de diffusion et les mobilités est donnée par la formule 
d'Einstein : 


D — Pr. (2.58) 


1) Dans tous.les paragraphes qui-suivent les processus seront supposés égale- 
ment unidimensionnels. 
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Les. valeurs des coefficients de diffusion sont indiquées dans le Ta 
bleau 2.1. 

En comparant les expressions (2.56) et (2.57), on voit que le 
composantes de dérive des courants sont proportionnelles aux con 
centrations des porteurs, tandis que les composantes de diffusion n: 
dépendent pas des concentrations et ne sont déterminées que par le 
gradients de concentration. 

2.8.2. Equations de continuité. — L'analyse des expressions (2.5€ 
et (2.57) montre que pour déterminer le courant total défini pa 
(2.55) il faut, en plus de la distribution du potentiel œ (x), connaîtr 
encore la distribution des concentrations 7 (x) et p (x). 

Dans le cas général, les concentrations dépendent non seulemen 
de la coordonnée mais également du temps, c’est-à-dire sont des fonc 
tions de deux variables n (x; t) et p (x; t). Ces fonctions sont de 
solutions des équations dites équations de continuité du flux. Pou 
les électrons et les trous les équations de continuité s’écrivent sou 
la forme générale suivante: 


on n—n À Q . . 

Ta — Ag — = | + div (in) ; (2.59a 
0p P—p 1, 

Dr AB di (/phe (2.59E 


où n — no —= An et p — p, — Ap sont des concentrations excéden 
taires [v. (2.28)]; Ag est la vitesse de génération des porteurs sou 
l’influence des facteurs extérieurs, par exemple de la lumière; % l: 
durée de vie des porteurs excédentaires. 


Il est facile de voir que les équations de continuité généralisent l’équatio 
d’accumulation des porteurs obtenue au cours de l’analyse des phénomènes & 
recombinaison [v. (2.33)]. Cette généralisation consiste en ce qu’en présence «à 
courant le second membre fait intervenir, en plus des termes de génération « 
de recombinaison, encore un facteur qui fait varier la concentration, à savo: 
la divergence du vecteur de flux (j/gq). 


Dans le cas unidimensionnel on a 
. [i\_ 1 8. 
Did V2 mt à 1 


En effectuant cette opération pour toutes les quatre composantes d 
courant définies par les expressions (2.56) et (2.57), en introduisan 
les valeurs obtenues dans (2.59) et en omettant le terme de générs 
tion Ag, écrivons les équations de continuité sous la forme suivante 


On __ _ n—n ®n , , Ôn 0E 
Dm D ue nn; (2.60 


ôp ___P—P 02p ôp 0E 
nr Dog ME Php ge (2-60! 


Les derniers termes des seconds membres des expressions (2.60) 
sont liés à la présence de charges d'espace !). Dans les conditions de 
neutralité ces termes sont absents. Les troisièmes termes ne sont 
pas liés à la présence de charges d’espace et on doit en tenir compte 
dans certains cas, par exemple lorsqu'il y a un champ électrique in- 
terne propre aux semi-conducteurs inhomogènes (v. p. 46). 

Si le champ n'existe pas ou son influence est a priori négligea- 
ble, on pose Æ£ — 0. Alors les équations de continuité (2.60) pren- 
nent une forme plus simple: 


ôn n—n, on . : 
= — + D, ; (2.61a) 
0p P—P d?p 


Les équations (2.61) portent le nom d'équations de diffusion. 
Elles sont largement utilisées lors de l'analyse des dispositifs à 
semi-conducteurs. 

2.8.3. Diffusion des porteurs.— Supposons qu’un faisceau de 
lumière diffuse tombe sur la surface d’un semi-conducteur (fig. 2.23). 

Il en résultera la génération de pai- 
_res électron-trou dans la mince couche 
superficielle où pénètre la lumière. 
Des gradients de concentration des 
électrons et des trous apparaîtront 
entre la surface et l’intérieur du semi- 
conducteur et les porteurs excédentai- 
res commenceront à diffuser vers 
l’intérieur du semi-conducteur. Un 
tel mouvement simultané des porteurs 
des deux types est connu sous le 
nom de diffusion bipolaire ou ambi- 
Fig. 2.23. Diffusion bipolaire; polaire. 
effet de Dember Si les mobilités (et donc les coef- 
ficients de diffusion) étaient les mé- 
mes pour les électrons et les trous, le mouvement de ces porteurs 
constituerait un flux neutre unique. Or, en réalité leurs mobilités 
sont différentes et donc le flux d'électrons aura tendance à « dépas- 
ser » le flux de trous. Ce décalage de faible valeur entre les flux fait 
naître une petite charge d'espace et un champ électrique corres- 
pondant; ce dernier freine le flux d'électrons et accélère celui de 
trous. 

Finalement il s'établit un régime permanent pour lequel les 
électrons et les trous excédentaires se trouvent répartis sous la forme 
de petits « nuages » décalés entre eux. Ces « nuages » se meuvent en 
synchronisme, de sorte que le courant résultant est nul. La concen- 


1) En présence de charges d'espace, l’analyse doit faire intervenir non seule- 
ment les équations de continuité, mais aussi l’équation de Poisson (2.45). 
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tration des porteurs dans les « nuages » décroît par suite de la recom- 
binaison au fur et à mesure que l’on s'éloigne de la surface. 

Les phénomènes que nous venons de décrire sont connus sous le 
nom d'effet Dember, et le champ électrique et la différence de poten- 
tiel, propres à cet effet, sont appelés champ de Dember et tension de 
Dember. L'effet Dember ne se manifeste que pour de fortes concen- 
trations excédentaires et de fortes 
résistivités du semi-conducteur. 

En pratique, le rôle principal 
appartient à la diffusion monopo- 
laire *) qui est caractérisée par l’in- 
troduction dans la couche supef- 
ficielle du semi-conducteur, par/ tel 
ou tel procédé, d’un seul type de 
porteurs, à savoir des porteurs mi- 
noritaires (fig. 2.24). Le processus 
d'introduction de porteurs mino- 
ritaires s'appelle injection. | 

Supposons, pour fixer les idées, z 
que ce sont les électrons qu’on 
injecte dans un semi-conducteur À 
de type p. Sous l'influence du 
gradient de concentration les élec- 
trons injectés diffusent vers l’in- 
térieur du cristal, ce qui provoque 
l'apparition d'un courant d'’élec- F 
trons. La charge des électrons ex- 
cédentaires sera compensée d’une Fig. 2.24. Diffusion monopolaire; 
manière pratiquement instantanée PECROR Er DOEONTS 
(pendant un temps égal à celui 
de relaxation diélectrique, v. petit-texte, p. 48) par une charge de 
même valeur constituée par des trous attirés à partir des régions pro- 
fondes. Il en résulte la formation, au voisinage de la surface d’in- 
jection, d’un « nuage » d'électrons et de trous quasi neutre, presque 
le même que celui produit lors de la diffusion bipolaire. Malgré 
cette ressemblance extérieure, la diffusion monopolaire diffère ra- 
dicalement de la diffusion bipolaire par les particularités suivantes : 

— la circulation du courant suppose que le semi-conducteur 
constitue une portion d’un circuit fermé; ceci signifie qu'en plus 
du champ de Dember (concentré au voisinage de la surface d'injec- 
tion), il existe encore un champ «ordinaire », ohmique, dû à la 
tension appliquée et régnant dans toute la masse du semi-conducteur 
(fig. 2.24); 

— les flux d'électrons et de trous sont dirigés dans des sens oppo- 
sés : les électrons se déplacent vers l’intérieur du cristal et les trous 


Champ ohmigue 
N Champ de Dember 


1) Vu la grande extension de la diffusion monopolaire, le qualificatif mono- 
polaire est généralement omis. 
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vers la surface d'injection, c’est-à-dire vers la région du «nuage » 
d'électrons et de trous, où il se produit une recombinaison intense et 
donc les porteurs majoritaires doivent être restitués ; 

— Je courant total ayant une valeur constante, ses composantes 
d'électrons et de trous varient dans des sens opposés: à mesure que 
l’on s'éloigne de la surface, le courant d'électrons, décroît (par suite 
de la recombinaison), alors que le courant de trous croît ; c’est pour- 
quoi, loin de la surface, la composante de trous est prédominante et 
se détermine exclusivement par la dérive (les trous se meuvent dans 
le champ produit par la tension extérieure) ; au contraire, au voisi- 
nage immédiat de la surface, le courant ne comporte pratiquement 
que la composante électronique et est dû à la diffusion, l’intensité 
du champ étant ici voisine de zéro (fig. 2.24). 

Üne solution rigoureuse du problème de la distribution des por- 
teurs en cas de la diffusion est difficile à obtenir. Aussi, résout-on ce 
problème dans une approximation dite de la diffusion et pour de fai- 
bles concentrations excédentaires, ou, comme on le dit, pour un 
faible taux d'injection. 

L'approximation de la diffusion signifie que l’analyse se fait 
sur la base des équations de diffusion (2.61), malgré la présence, a 
priori connue, du champ électrique. L'exactitude de l’approximation 
de la diffusion est évaluée dans chaque cas concret. 

On appelle taux d'injection le rapport de la concentration des 
porteurs excédentaires à la concentration d'équilibre des porteurs 
majoritaires ou, ce qui revient au même, à la concentration de l’im- 
pureté : 


8 — An/N. (2.62) 


On considère que le taux d’injection est bas si ô & 1. Dans ce cas 
on a l'inégalité 


An € lo + Po (2.63) 


qui a déjà été utilisée pour établir les formules (2.32) et (2.38). La 
condition de faible taux d'injection assure la linéarité des équations 
dé diffusion. Pour un semi-conducteur neutre on a An Æ Apet donc 
les expressions (2.62) et (2.63) sont valables pour les deux types de 
porteurs. 

2.8.4. Analyse des processus de diffusion.— Dans le cas où seules 
les concentrations excédentaires ont l'intérêt (et c’est le cas le plus 
fréquent), il suffit d'utiliser une de deux équations de diffusion 
puisque en vertu de la neutralité (An = Ap}), la deuxième donne 
un même résultat. En réalité les fonctions An (x) et Ap (x) sont un 
peu différentes par suite de la différence entre les coefficients de 
diffusion D, et D,, c'est-à-dire à cause de l’effet Dember. Pourtant, 
à l’approximation de la diffusion, les champs électriques (y compris 
celui de Dember) sont négligés. 

Cherchons la concentration excédentaire An à partir de l’équa- 
tion (2.61a). À cet effet, introduisons n — n, + An et omettons l’in- 
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dice n du coefficient de diffusion. De plus, divisons les deux mem- 
bres par D. L’équation de diffusion prend alors la forme suivante 


&2(An) An 1 6(An) 
dx LD ôt : (2.64) 


On obtient une variante stationnaire de cette équation en posant 
au second membre à (An)/ôt — 0: 


LCD 220. (2.65) 


La grandeur Z intervenant dans les équations (2.64) et (2.65) 
s'exprime par ; 


L =V Dr. (2.66) 


Elle est appelée longueur moyenne de diffusion. Klle caractérise la dis- 
tance moyenne que les porteurs arrivent à parcourir par diffusion 
pendant leur durée de vie (avant de se recombiner). Le rapport ZL/x 
exprime donc la vitesse moyenne de diffusion des porteurs. La longueur 
de diffusion est une des grandeurs fondamentales utilisées dans la 
physique et la technique des semi-conducteurs. Pour le silicium, des 
valeurs typiques de ZL varient de 5 à 20 um selon la durée de vie. 

L'équation stationnaire (2.65) est une équation différentielle or- 
dinaire du deuxième ordre. Sa solution est la somme des exponen- 
tielles : 


An (x) = Aje*/£+ Ae-x£, (2.67) 


où les coefficients À, et À, se déterminent par les conditions aux 
limites. Posons An (oo) — 0, c'est-à-dire supposons que dans une 
partie suffisamment éloignée de la surface d'injection les concentra- 
tions excédentaires sont nulles et donc cette partie du semi-conduc- 
teur est à l’état d'équilibre. Pour une telle condition à la limite on 
a À, — 0. En posant x = 0, on obtient À, — An (0); par consé- 
quent, la concentration excédentaire est répartie suivant une loi ex- 
ponentielle (fig. 2.25, a): 


“An(x) = An(0Oje*£., (2.68) 


On déduit de cette expression et de la figure 2.25, a que sur la dis- 
tance égale à la longueur de diffusion la concentration excédentaire 
est réduite à la fraction 1/e de sa valeur de surface. Sur une longueur 
égale à (3 à 4) L la concentration diminue de 20 à 50 fois, c’est-à- 
dire devient négligeable devant sa valeur à la limite. 

En dérivant (2.68), on obtient le gradient de concentration 


(Am AO y 
nn... | 


2. (2.69a) 


On voit que le gradient de concentration et donc le courant de diffu- 
sion décroissent à mesure que l’on s'éloigne de la surface vers l’in- 
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térieur du cristal. Le gradient prend sa valeur maximale (en modu- 
le) pour x — 0 c’est-à-dire sur la surface d'injection : 


d (An) __  An(0) 
nn do cn (2.69%b) 
L'équation non stationnaire (2.64) est une équation difiéren- 
tielle linéaire aux dérivées partielles du deuxième ordre. Elle peut 


Fig. 2.25. Distribution stationnaire de porteurs excédentaires en injection (a) 
et en extraction (b) 


se résoudre par divers procédés. Dans la pratique d'ingénieur ona 
le plus souvent recours au calcul opérationnel. 


Dans le calcul opérationnel une fonction de temps [dans notre cas An (x; t)| 
est remplacée par son image opérationnelle (par sa transformée) An (x; s), et sa 
dérivée par rapport au temps par une quantité 


s [An (zx; s) — An(x);_ol, (2.70) 


où s est l’opérateur de Laplace (ou laplacien) !). Lors de la résolution des équa- 
tions l'opérateur est traité comme un facteur algébrique et la solution obtenue 
constitue l'image de la fonction cherchée An (x;t). La fonction elle-même (c’est-à- 
dire l'original) est donnée pour la plupart des cas par des tables spéciales. 


Supposons qu’à l'instant initial le semi-conducteur soit à l’état 
d'équilibre. Alors dans l’expression (2.70) il faut poser An (x) = 0. 
Après cela, en remplaçant la dérivée 9 (An)/ôt figurant au second 
membre de (2.64) par son image s An, on obtient une équation diffé- 
rentielle ordinaire 

d’(An) 1 _S 

QE RE: TE An — D An. 
Multiplions et divisons son second membre par Tt, remplaçons le 
produit D+ par L? en vertu de (2.66) et groupons les termes compre- 
nant An. On obtient une équation sous forme opérationnelle 


d? (A 1 _ 
eS _ LE Â2==0 (2.71a) 


1) Ici et plus loin, pour éviter toute confusion avec p désignant la con- 
centration des trous, l’opérateur de Laplace est désigné pars et non par p (désigna- 
tion habituelle). 
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Elle peut se mettre sous une forme plus suggestive suivante : 


d(An) An _A 
0, (2.74b) 


qui fait intervenir la longueur de diffusion opérationnelle où symbo- 
lique 


L 
L a — 272 

() V'1+sT ) 

La forme de l’équation (2.71b)} étant celle de (2.65), la solution de 


(2.71b) doit être de même iorme que (2.68): 


An(x; s)= An(0)e-*/Tt6®), (2.73) 


Comme on le voit, cette solution est l’image de la fonction cher- 
chée An (x; t). La fonction originale est à chercher dans les tables 
de correspondance entre les images et les originaux. 


La longueur de diffusion opérationnelle n’est qu’un symbole d’une opéra- 
tion mathématique inséparable des équations (2.71). C’est pourquoi, en toute 
rigueur, l'original Z (t) ne doit être utilisé comme une grandeur indépendante. 
pee pour des appréciations purement qualitatives, cet original s’avère 
bien utile. 

Les tables indiquent que la fonction originale de la transformée (2.72) est 
de la forme 


L (t) = Lerf (#/1), (2.74) 


où erf (t/t) est une fonction dite d'erreur 1). La courbe représentative de cette 
fonction est montrée à la figure 2.26. A titre de comparaison, sur cette figure 
on a également représenté en traits interrompus la courbe d’une fonction élé- 
mentaire À — e-8 qui rappelle la fonction d'erreur mais a une allure plus douce. 
On peut dire que la longueur de diffusion augmente à peu près exponentiellement 
avec une constante de temps légèrement inférieure à T. 


Les conclusions qualitatives relatives au phénomène transitoire 
sont les suivantes. 

À l'instant initial, lorsque ZL (0) — 0, le gradient de concentra- 
tion au voisinage de la surface d'injection a, comme il résulte de 
(2.69b), une valeur infiniment grande et donc les porteurs excéden- 
taires diffuseront dans le cristal avec une très grande vitesse. Au 
fur et à mesure que la valeur de Z (t) augmente, le gradient de con- 
centration sur la surface diminue et la vitesse de diffusion décroît. 
Finalement, pour { Æ 27, il s'établit un régime permanent. En par- 


1) La fonction d'erreur est définie par 
2 $) 
erf re À e— d£e 


Sa dérivée est de la forme (2/1/ x) e-8. On he fonction d'erreur complé- 
mentaire la fonction erfc (8) — 1 — erf (8). Sa dérivée ne diffère de celle de la 
fonction d'erreur que par le signe. 
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tant de telles considérations, on a représenté sur la figure 2.27 l’allu- 
re approximative des courbes de répartition de la concentration pour 
quelques instants du régime transitoire. 

Jusqu'ici la concentration excédentaire An était considérée com- 
me positive parce que l'injection fait apparaître des porteurs com- 
plémentaires. Mais un processus inverse est également possible .lors- 
qu'une fraction des porteurs en équilibre est prélevée à la couche 


L(t)/L=erF(6) 
10 


u 


04 08 12 16 -20 


O=t/T 0 z 

Fig. 2.26. Fonction d'erreur Fig. 2.27. Distribution de porteurs 

et son approximation (courbe injectés au cours du phénomène 
en traits interrompus) transitoire 


superficielle du semi-conducteur. Un tel processus est appelé extrac- 
Lion. 

Il est évident que lors de l’extraction la concentration excéden- 
taire sera négative (fig. 2.25, b) parce que la quantité de porteurs 
diminue par rapport à l’état d'équilibre. En outre, le signe du gra- 
dient de concentration en cas de l’extraction est opposé à celui en 
cas de l'injection, de sorte que le flux de porteurs minoritaires sera 
dirigé vers la surface du cristal et non pas vers son intérieur. Une 
particularité importante que l'extraction présente par rapport à 
l'injection est que la concentration excédentaire est limitée: elle 
ne peut pas dépasser la valeur de la concentration d'équilibre des 
porteurs minoritaires (7, sur la figure 2.25, b). 

2.8.5. Mouvement combiné des porteurs.— Si les porteurs minori- 
taires sont injectés dans un semi-conducteur inhomogène au sein 
duquel règne un champ électrique interne (v. n. 2.4.7), la diffusion 
des porteurs sera combinée avec leur dérive, c’est-à-dire que le mou- 
vement des porteurs sera combiné. Pour analyser ce phénomène il 
faut, à la rigueur, utiliser les équations de continuité complètes, 
ce qui fait naître des difficultés considérables. Toutefois, en prati- 
que on a le plus souvent affaire à un champ uniforme £ — Cf, 
et la résolution du problème devient plus facile. 
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Dans la plupart des semi-conducteurs inhomogènes utilisés en 
microélectronique, l’impureté se répartit suivant une loi voisine 
de l’exponentielle (v. $ 6.5): 


N'()=N (0)e "2. (2.75) 


Ici, la coordonnée x est comptée à partir de la surface et L,\ est la 
profondeur moyenne de dopage (sur la distance L\ de la surface la 
concentration de l’impureté V devient e fois plus faible). 

En considérant que les porteur$ majoritaires (les trous, par exem- 
ple) sont répartis suivant la même loi que les atomes d’impureté, on 
obtient 


p(x)=p(0)e"*%"". (2.76) 


Comme il a été montré au n. 2.4.7, l'intensité du champ électri- 
que interne dans un semi-conducteur inhomogène de type p est donnée 
par l’expression 


dp/dx 


E=r P 


Introduisons dans cette expression la concentration définie par (2.76) 
et sa dérivée. L'intensité du champ devient 


E=-@ils. (2.77) 
Ainsi, dans des semi-conducteurs à répartition exponentielle de l’im- 
pureté le champ électrique interne est uniforme: E — Cte. Mettons à 
profit cette circonstance pour l’analyse du mouvement combiné des 
porteurs. 

Puisque dans la région où règne un champ uniforme les charges 
d'espace n'existent pas, il convient de poser 0£/0x — 0 dans les 
équations (2.60). Pour la même raison, le semi-conducteur peut être 
considéré comme neutre et donc les concentrations excédentaires 
An et Ap comme identiques. Ceci signifie qu’on peut utiliser, com- 
me précédemment, une seule des équations de continuité. En consi- 
dérant que le semi-conducteur examiné est de type p, choisissons 
l'équation (2.60a) pour les porteurs minoritaires, les électrons. En- 
fin, bornons-nous à examiner le régime permanent, c’est-à-dire po- 
sons On/ôt — O0. Avec toutes ces réserves, l’équation (2.60a) prend, 
après la division de ses deux membres par D et compte tenu de 
(2.58), la forme suivante: 


Introduisons un coefficient sans dimensions appelé coefficient de 
champ et caractérisant l'intensité E : 


E 


= (2.78) 
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Avec ce coefficient l'équation différentielle devient 


d? (An) 6 d(An) An 
ne te as (2.79) 


La solution de l'équation (2.79) sera de la même forme que celle 
de l'équation (2.68): 


An (x) = An (0je *#, (2.80) 
mais la longueur de diffusion Z sera remplacée par la quantité 
L : 
Po 7: 2.81 
1/ 02+1+06 ( , 


La formule (2.81) est obtenue pour un semi-conducteur de type p 
dont les porteurs minoritaires sont les électrons. Pour un semi-con- 
ducteur de type 7, dans lequel les porteurs minoritaires sont les 
trous, le dénominateur de (2.81) doit être affecté du signe moins. 

La quantité Z est appelée profondeur d'entraînement. Elle joue 
1ors du mouvement combiné le même rôle que la longueur de diffu- 
sion lors du mouvement uniquement par dérive. Pourtant ces deux 
paramètres sont quantitativement différents. À savoir, si le champ 
est accélérateur (pour les électrons cela signifie que £ << 0 et 6 << O0), 
on a Z >> L, c'est-à-dire que les porteurs pénètrent dans le cristal à 
une plus grande profondeur qu’en l'absence du champ. Si le champ 
est ralentisseur, on a au contraire £ << L et la profondeur de péné- 
tration des porteurs dans le cristal est plus faible. 

La condition de mouvement presque exclusivement par diffusion 
est 8 < 0,2 à 0,3 et celle de mouvement presque exclusivement par 
dérive est 0 > 2 à 3. 


CHAPITRE 3 


JONCTIONS P-N 
ET CONTACTS SEMI-CONDUCTEURS 


$ 3.1. Introduction 


Les semi-conducteurs homogènes et les couches semi-conductri- 
ces homogènes ne trouvent que des applications bien restreintes: 
ils sont utilisés directement seulement pour la réalisation de diver- 
ses résistances. Quant aux éléments principaux des circuits inté- 
grés et la majorité absolue des dispositifs à semi-conducteurs dis- 
crets, ils représentent des structures essentiellement inhomogènes. 
Deux variantes les plus importantes de telles structures sont la jonc- 
tion p-n (contact de deux semi-conducteurs de type différent) et la 
structure MS (contact entre un métal et un semi-conducteur). 

Dans ce qui suit sont examinées dans le détail les jonctions p-n 
sans lesquelles il serait impensable d'imaginer la microélectronique 
moderne, ainsi que les contacts métal-semi-conducteur qui peuvent 
remplir les fonctions tant des diodes que des contacts ohmiques ordi- 
naires. Ces derniers sont inévitables dans tout dispositif à semi-con- 
ducteurs et dans tout circuit intégré. Le dernier paragraphe de ce 
chapitre est consacré aux phénomènesfqui se manifestent au con- 
tact entre un semi-conducteur et un diélectrique (en premier lieu, 
au contact entre le silicium et le dioxyde de silicium). Ces phéno- 
mènes influent sur les caractéristiques des jonctions p-ret sont par- 
ticulièrement importants en cas d'utilisation de l’effet de champ. 


$ 3.2. Jonctions p-7 


Une combinaison de deux couches semi-conductrices de type de 
conductibilité différent (fig. 3.1, a) possède les propriétés redres- 
seuses (propriétés de soupape) : elle laisse passer un courant beaucoup 
mieux dans un sens que dans l’autre. La polarité de la tension est 
dite directe lorsqu'elle correspond aux plus forts courants et inverse 
lorsqu'elle correspond aux plus faibles courants. On utilise généra- 
lement les termes tension directe et tension inverse ainsi que courant 
direct et courant inverse. 

Les propriétés redresseuses de la structure examinée permettent 
de l'utiliser comme diode semi-conductrice. La figure 3.1, b montre 


6—0753 81 


la représentation symbolique de la diode, le sens du courant direct 
et la polarité de la tension directe. 

La surface sur laquelle les couches p et n sont mises en contact 
est appelée frontière métallurgique ei la région des charges d'espace 
adjacente à cette frontière est appelée jonction pr 1), Les deux au- 
tres contacts (extérieurs) de la diode ne sont pas redresseurs et de ce 
fait sont appelés contacts ohmiques. 


Jenction p-n I 
= RE 


Frontière 
métallurgique 


a) ») 


Fig. 3.1. Diode semi-conductrice : 
a, structure simplifiée; b, représentation symbolique 


3 2.1. Structure d’une jonction p-#.— Les jonctions p-n7 sont 
classées suivant l’état de la frontière métallurgique et le rapport des 
résistivités des couches. 

On appelle jonctions abruptes des jonctions à frontière idéale d’un 
côté de laquelle se trouvent des donneurs à concentration constante 
N, et de l’autre des accepteurs à concentration constante V;. De 
telles jonctions étant les plus aisées à analyser, on cherche à consi- 
dérer, si c’est possible, toutes les jonctions réelles, comme des jonc- 
tions abruptes. 

Les jonctions sont dites graduelles si, dans la région de la frontière 
métallurgique, la concentration en impureté d’un type diminue pro- 
gressivement et celle en impureté de l’autre type augmente progres- 
sivement. La frontière métallurgique elle-même correspond dans ce 
cas à l'égalité des concentrations en impuretés (Wa = Na), c'est-à- 
dire se situe à l'endroit où le semi-conducteur est compensé (v. n. 
2.4.2.). Toutes les jonctions p-n réelles sont graduelles et le degré 
de leur rapprochement des jonctions abruptes dépend du gradient de 
_concentration effective dans la région de la frontière métallurgique. 


Les jonctions p-n présentent les propriétés redresseuses si leur gradient de 
concentration en impureté effective dans la région de la frontière métallurgique 


satisfait à l'inégalité 
aN ni 
& ? n° 
où NV est la concentration en impureté effective (v. p. 39) et Zn; la longueur de 


Debye dans un semi-conducteur intrinsèque (2.49). Pour le silicium, la -valeur 
nécessaire du gradient de concentration est aNlax à 10% at-cm*. 


1). La présence de charges d'espace au voisinage de la frontière métallurgique: 
sera justifiée plus loin. 
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Suivant le rapport des concentrations des impuretés dans les 
couches p et n on distingue des jonctions symétriques, asymétriques 
et unidirectionnelles. Les jonctions symétriques sont caractérisées 
par la condition Nun Æ Nap, Où Nan et Nap sont les concentrations 
des impuretés dans les couches correspondantes. Les jonctions sy- 
métriques ne sont pas typiques de la technique des semi-conducteurs. 
Les plus répandues sont des jonctions asymétriques dans lesquelles 
les concentrations des impuretés sont différentes. 

Dans le cas d’une asymétrie très prononcée, lorsque les concen- 
trations des impuretés (et donc des porteurs majoritaires) diffèrent 


Couche » Couche p Couche ñ Couche p 
Na MN 


Mn NN, 


Pp._ No 


“A 


HE 8,86 
66666 = 
PET EE 6e 
006066 D 
++ + + + DA 
66606 28 
+ LE ++ (S>AS> 2) 
[8888 6® 
© Accepteur © Donneur Moncton Jonction 
+ 7rou — Electron To. 
a) b) €) 


Fig. 3.2. Structure électrique d’une jonction p-n: 


a, état initial des couches; b, charges d’espace dans une jonction réelle; c, charges d’es- 
pace dans une jonction idéalisée 


de 1 à 2 ordres de grandeur et plus, les jonctions sont dites unidirec” 
tionnelles et désignées par les symboles 7+-p ou p+-n, où l'indice 
supérieur « + » correspond à la couche à concentration beaucoup 
plus forte. 

__ Dans la suite de cet ouvrage nous n'’utiliserons pas toujours l'in- 
idice « + », mais nous sous-entendrons que la jonction p-n est unidi- 
‘reCctionnelle ou au moins asymétrique. 

La figure 3.2 montre la structure électrique d’une jonction p-r 
et son origine. Pour plus de clarté, la différence de concentration des 
porteurs majoritaires A»0 €t Pro est prise moins grande qu'elle ne 
l’est pas en réalité. 

La concentration des électrons étant considérablement plus éle- 
vée dans la couche nr que dans la couche p, une partie des électron: 
diffusent de la couche » vers la couche p. Il en résultera des électron: 
excédentaires dans la couche p au voisinage de la frontière métallur- 
gique. Ces électrons se recombineront avec les trous jusqu’à ce que 
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soit réalisée la condition d'équilibre (2.9). La concentration des 
trous dans cette région diminuera et il se formera des charges néga- 
tives non compensées constituées par des atomes accepteurs. À gau- 
che de la frontière métallurgique seront « dénudées » les charges 
positives non compensées des atomes donneurs ayant perdu des 
électrons (fig. 3.2, b). On pourrait développer des raisonnements 
analogues aussi pour les trous qui diffusent de la couche p vers la 
couche n. Pourtant pour une jonction unidirectionnelle dans laquelle 
Pro € lino le déplacement des trous est de peu d'importance, car 
leur gradient de concentration est 
Pre Couche n Couche p négligeable devant le gradient de con- 
centration des électrons. 

Les charges d'espace ainsi formées 
et les champs électriques qu'elles pro- 
duisent assurent un équilibre boltz- 
mannien dans la région de la jonction 
p-n. La région des charges d'espace 
est appelée couche appauvrie ou couche 
de déplétion ayant en vue une concen- 
tration brusquement réduite des por- 


plein teurs mobiles dans chacune de ses 
05-10/8 2° CA parties. 
1916 Dans la plupart des cas la jonction 


7 p-n peut être idéalisée comme l'in- 


10 14 


10 0 


dique la figure 3.2, c, c’est-à-dire en 
Fig. 3.5. Distribution des por- Lécligeant complètement la présence 
teurs de charge dans une jonc- à : 
tion asymétrique (échellessemi- de porteurs libres dans la jonction 
logarithmique et linéaire) et en considérant les frontières de la 
jonction comme parfaitement préci- 
ses. Une telle idéalisation simplifie la résolution de plusieurs pro- 
blèmes. 

Prise dans son ensemble, une jonction p-n est neutre: la charge 
positive dans sa partie de gauche est égale à la charge négative dans 
sa partie de droite. Quant aux densités de charges, elles sont très 
différentes (par suite de la différence de concentrations en impuretés). 
Les étendues des couches appauvries sont donc elles aussi différen- 
tes: dans la couche à plus faible concentration de l’impureté (dans 
notre cas dans la couche p) la région de la charge d’espace est con- 
sidérablement plus large. On dit que la jonction asymétrique est 
concentrée dans la couche de forte résistivité. 

La figure 3.3 montre la distribution des porteurs à une échelle 
semi-logarithmique qui est plus commode pour les évaluations 
quantitatives et pour les comparaisons. Il faut noter qu'à l’inté- 
rieur de la jonction p-n il existe une portion à concentration intrin- 
sèque, c’est-à-dire minimale, des porteurs. C’est pourquoi la région 
de la jonction est la partie la plus résistive de toute la structure de 
la diode. La résistivité de cette région est supérieure de quelques or- 
dres de grandeur à celle des régions nr et p neutres. 
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La figure 3.4 montre les diagrammes de bandes d'énergie d'une 
jonction p-n avant et après la « mise en contact » des couches. On 
voit que l’unité du niveau de Fermi dans la jonction p-n en équilibre 
a pour effet de produire une courbure des bandes dans la région de la 


Couche n Couche p 


Q) 


Fig. 3.4. Diagramme de bandes d'énergie des couches (a) et d’une jonction p-n 
en équilibre (b) ° 


frontière métallurgique. Il en résulte une différence de potentiel 
(barrière de potentiel) et un champ électrique propre à l'équilibre 
boltzmannien. 


Pour caractériser l’état d'équilibre de la jonction, on peut se servir d'une 
interprétation imagée en assimilant les électrons à des billes lourdes capables 
de se déplacer sur le fond de la bande de 
conduction. Une telle interprétation donne 2 
le tableau suivant (fig. 3.5). O : 


La majorité absolue des électrons dans Pen . : 

la couche n* ont une faible énergie thermi- ces) dé 6 = ne D dE 
que. De tels électrons (1) « roulent » sur le Couche p 
fond de la bande de conduction vers la bar- * °” ” ” | : 
rière, mais ils sont incapables de la fran- Couche n° ’ 
chir; ayant pénétré dans la jonction à une € % ; cm 
certaine profondeur, ils «se réfléchissent » 3 rs ad 

et reviennent dans la couche n*. Seuls les =——#) 2 


électrons possédant la plus grande énergie 
(2) et capables donc de franchir la barrière Fig. 3.5. Schéma du mouvement 
de potentiel pénètrent dans la couche p et des porteurs dans une jonction 
constituent un flux dirigé de gauche à droite. 
Quant aux électrons de la couche p (3), 
ils « glissent » librement, quelle que soit leur énergie, vers la couche n* en 
constituant un flux dirigé de droite à gauche. Ces deux flux électroniques se 
compensent. On a une situation analogue pour les trous. 

Il va de soi que la profondeur de pénétration des porteurs « réfléchis » dans 
la jonction est d'autant plus grande que leur énergie thermique est plus élevée. 


3.2.2. Analyse d’une jonction p-r en équilibre.— A l’état d'équi- 
libre, la hauteur de la barrière de potentiel se détermine par la diffé- 
rence entre les potentiels électrostatiques dans les couches p et nr 


(fe. 3.4. b);: 
ÂAPo= PE, — PE, (3.1) 
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Les potentiels @x, et x, S'obtiennent aisément à partir des expres- 
sions (2.41) si l’on y porte respectivement p — Ppo et nr — no (Les 
indices n et p désignent l’appartenance à la couche correspondante et 
l'indice 0 l’état d'équilibre). Il vient 


A = Pr In (Rn0P po/nà). (3.2a) 


Si l’on pose no = Naet Pro — Na, Naet Na étant les concentrations 
en impuretés effectives, on obtient 


APo — Priln (NaNa/ni). (3.2b) 


Il est évident que, toutes choses étant égales par ailleurs, la 
hauteur de la barrière de potentiel en équilibre est d'autant plus 
grande que la concentration intrinsèque est plus faible (c'est-à-dire 
que la largeur de la bande interdite du semi-conducteur est plus 
grande). En introduisant dans (3.2b) NV, —: 101? at:cm*°, N, — 
— 1016 at-cm * et les valeurs de n; pour le silicium (v. Tableau 2.1), 
on obtient à la température ordinaire Ag, — 33pr = 0,83 V. 

En faisant usage de la relation (2.9), remplaçons dans la formu- 
le (3.2a) une des concentrations des porteurs majoritaires (n,9 ou 
Ppo) par la concentration des porteurs minoritaires (D, OU np0). 
TL se trouve que la hauteur de la barrière de potentiel en équilibre se 
détermine par le rapport des concentrations des porteurs de même signe 
(des électrons ou des trous) de part et d'autre de la jonction sur ses 
frontières : 


APo. = Pr In (nh0/fp0) ; (3.3a) 
APo = Pr In (Ppo/Pno)- (3.3b) 


Nous utiliserons ces variantes de l'écriture par la suite pour l’ana- 
lyse de l’état hors-d'équilibre de la jonction. 


Il résulte des expressions (3.2) que la hauteur de la barrière en équilibre 
dépend de la température par l'intermédiaire des paramètres qr et n;. En utili- 
gant les formules (2.1) et (2.8), on peut obtenir pour la sensibilité thermique 
l'expression suivante: 


29 = PL C0. (3.4) 
A T = 300 K on a pour le silicium e, Æ& —1,4 mV/°C 


Pour calculer la largeur de la jonction en équilibre, nous nous 
servirons de la distribution idéalisée des charges (v. fig. 3.2, c). 
Dans une telle distribution (fig. 3.6, a) les densités de charge sont 
constantes dans chacune des deux parties de la jonction (fig. 3.6, b): 

dans la partie de gauche (dans la couche n+): À, = qgN;; 

dans la partie de droite (dans la couche p): À, — —qN. 

En introduisant ces valeurs dans l'équation de Poisson (2.45) et en 
intégrant cette équation deux fois pour chacune des deux parties 
de la jonction, on obtient une distribution linéaire de l'intensité Æ 
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et une distribution quadratique du potentiel électrique œ (fig. 3.6, 
et d). 
La fonction Æ (x) est de la forme: 
E(a= (+2); 2<0; 


0€ 


E(r)=Le(i,z); 2>0: 


& 


En égalant entre elles les valeurs de E (x) pour x = 0 (sur |: 
frontière métallurgique), on obtient la relation suivante entre le: 


Couche n* Couche p 


T 
| 


Fig. 3.6. Distribution de con- Fig. 3.7. Distribution de 
centration en impuretés (a), de concentrations en impure- 
densité de charge d'espace (b), tés, de concentration ef- 
d'intensité de champ (c) et de fective de l’impureté don- 
potentiel (4) dans une jonction neuse, de densité de char- 

nt-p abrupte ge d’espace, d'intensité de 


, champ et de potentiel dans 
une jonction n*-p gra- 
duelle 

composantes de la largeur de la jonction dans les couches # et p 
LUE, = NAN (3.9 
Dans une jonction asymétrique (et à plus forte raison dans un: 
jonction unidirectionnelle) de type nt-p on a l'inégalité Na > 
> N;. Par conséquent, Z, € l, et la largeur totale de la jonction es 
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voisine de sa composante dans la couche de forte résistivité: !, = 
Æ l,. Ceci a été déjà dit au numéro précédent. 
La fonction œ (x) revêt la forme suivante: 


N 
PO) = pre (+ ns 2; 


p (x) — Pre (13); z.>0, 


En égalant entre elles les valeurs de œ (x) pour æ = 0 et en tenant 
compte que Pr — Pp — As, on obtient: 
___ 4Nà y» Na 2 
APo= 2808 late dr 
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Pour des jonctions asymétriques un des termes peut être négligé. 
Par exemple, pour une jonction de type n+-p dans laquelle Z, & l,, 
on peut négliger le premier terme et poser /, = l,. Aussi, en omet- 
tant, par souci de généralité, les indices, peut-on écrire la largeur 
de la barrière de potentiel dans une jonction asymétrique sous la 


forme suivante: 
2£08A 
L — AT ; (3.6) 


où {V est la concentration en impureté de la couche de forte résisti- 
vité de la jonction. En posant A, — 0,8 V et N — 1016 at-cm #, 
on obtient pour le silicium {?, Æ 0,3 um. 

Les jonctions p-n graduelles sont réalisées principalement par 
diffusion des impuretés à haute température (v. $ 6.5). Dans ce 
cas, la distribution de l’impureté suit une loi voisine de la loi expo- 
nentielle (2.76). Cependant, lors de l’analyse des jonctions graduel- 
les on considère que dans une zone de courte longueur (dans les li- 
mites de la largeur de la jonction) la distribution de la concentration 
en impureté effective est linéaire. Les densités des charges d’espace 
dans la jonction peuvent alors être considérées comme des fonctions 
linéaires de la coordonnée x (fig. 3.7). Dans ce cas, la solution de 
l'équation de Poisson est représentée par une fonction quadratique 
E (x) et une fonction cubique (x). En utilisant ces fonctions comme 
cela a été fait précédemment pour une jonction abrupte, on peut obte- 
nir la largeur de la jonction graduelle en équilibre sous la forme sui- 
vante :! 


— 9e5€ADo (3.7) 


où V' est le gradient de concentration effective. Le gradient étant 
le même dans les deux parties de la jonction, la largeur /, se divise 
en deux parties égales entre les couches n et p, ce qui signifie que la 
jonction graduelle est une jonction symétrique. 

Quant à la hauteur de la barrière de potentiel en équilibre, elle 
est donnée par la formule (3.2b) à condition que par Wa et W;, on 
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entend les concentrations effectives sur les frontières correspondan 
tes de la jonction. 

3.2.3. Analyse d’une jonction p-n hors d’équilibre.— Si l’o 
branche entre les couches p et nr une source de f.é.m. VU, l’équilibr 
de la jonction sera troublé et le circuit ainsi formé sera parcouru par u 
courant. On a déjà dit que la résistivité de la couche appauvrie es 
très supérieure à celle des couches neutres. Par suite, la tension exté 
rieure se retrouve pratiquement en totalité aux bornes de la jonctioi 


Fig. 3.8. Polarisation d’une jonction dans le sens direct (a) et dans le sens in: 
verse (b) 


et la variation de la häuteur de la barrière de potentiel est égale 
à la valeur de la f. 6. m. appliquée. 

Lorsque le pôle positif de f. é. m. ÜU est relié à la couche p, 
la hauteur de la barrière diminue (fig. 3.8, a): 


Ag = A9, — Ü. (3.8) 


La tension de cette polarité est directe. Si la couche p est reliée au 
pôle négatif de la tension appliquée, la hauteur de la barrière aug- 
mente (fig. 3.8, b) et le signe moins dans la formule (3.8) doit être 
remplacé par le signe plus. La tension de cette polarité est dite in- 
verse. Dans ce qui suit nous considérons comme positives les ten- 
sions directes et comme négatives les tensions inverses. 

Notons que la largeur de la barrière de potentiel et les concentra- 
tions aux limites varient en même temps que la hauteur de la barriè- 
re de potentiel. 

En introduisant dans (3.6) la valeur de Av tirée de (3.8), on ob- 
tient pour la largeur de la barrière hors d'équilibre l’expression sui- 
vante : 


PATES (8.9) 


On voit que la jonction se rétrécit lorsqu'elle est soumise à une ten- 
sion directe (U >> 0) et s’élargit lorsqu'elle est attaquée par une: 
tension inverse (U << 0). Cependant pour des tensions directes supé- 
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rieures à 0,3 ou 0,4 V (pour le silicium}, la formule (3.9) conduit à 
une erreur importante parce que l’idéalisation de la couche appau- 
vrie adoptée sur les figures 3.2, c et 3.6 cesse d’être valable. Pour des 
tensions inverses la formule (3.9) reste parfaitement acceptable. 
Dans le cas où le module de la tension inverse est 2 ou 3 fois plus 


rand que la valeur de A,, on peut se servir de la variante simpli- 
liée de la formule: 


F2 
1Æ Te lU |. (3.10) 


Pour une jonction graduelle, en partant de l'expression (3.7), on obtient 
sous la forme générale | 


3 J 9ese 
= N° (APo—U), (3.11a) 


et, pour des tensions inverses suffisamment grandes, 


ES 


JU}. (3.11b) 


Il est évident que la variation ! (U) est plus faible pour une jonction graduel- 
le que pour une jonction abrupte, 


Une variation de la hauteur de la barrière de potentiel produit en 
général une variation de toutes les quatre concentrations aux limi- 
tes. Toutelois, comme les concentrations des porteurs majoritaires 
sont considérablement plus fortes que celles des porteurs minori- 
taires, on peut considérer que seules les dernières varient. Aussi 
remplaçons-nous aux seconds membres des formules (3.3) les con- 
centrations po Par Ap €t Pro Par Ph et aux premiers membres la 
quantité Ap, par Av. Après cela, en introduisant les valeurs de A, 
données par (3.3), il n’est pas difficile d'établir la relation entre les 
concentrations des porteurs minoritaires pour la jonction en équi- 
libre et hors d'équilibre: 


Nip =Np00 /°T; (3.122) 

Pn = Pnoe TT. (3.12b) 

Lorsque la jonction est soumise à une tension directe, les concen- 

trations aux limites sont plus fortes que celles d'équilibre. Ceci 

signifie qu’il y a apparition des porteurs excédentaires dans chacune 

des couches, c’est-à-dire qu’il se produit une injection (fig. 2.26, a). 

Si la jonction est soumise à une tension inverse, les concentrations 

aux limites deviennent inférieures à celles en équilibre, c’est-à-dire 
qu'il se produit une extraction de porteurs (fig. 2.26, b). 

Pour déterminer les concentrations excédentaires sur les fron- 


tières de la jonction, retranchons les concentrations ñp9 et Pro des 
Nip Et Pn respectivement, ce qui donne: 


Ann = po (8 /T—1); (3.13) 
APn = Pno(e T—1). (3.13b 
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En divisant (3.13a) par (3.13b), en remplaçant au second membre 
les concentrations des porteurs minoritaires par celles des porteurs 
majoritaires à l’aide de la relation (2.9) et en considérant que les 
concentrations des porteurs majoritaires sont celles des impuretés 
correspondantes, on obtient 


Anp/APn = Na/Na (3.14) 


11 en résulte que dans les jonctions asymétriques la concentration 
des porteurs excédentaires dans la couche de forte résistivité (à faible 
concentration) est considérablement plus forte que dans la couche 
de faible résistivité. On peut dire que dans les jonctions asymétriques 
l'injection est unidirectionnelle : le rôle principal est joué par les 
porteurs injectés de la couche de faible résistivité (donc très dopée) 
dans la couche de forte résistivité. 

La couche (de plus faible résistivité) qui injecte les porteurs est 
appelée émetteur, et la couche (de plus forte résistivité) dans laquelle 
sont injectés des porteurs minoritaires pour elle est appelée base. 

Sous des tensions inverses, c'est-à-dire au régime d'extraction, 
les concentrations aux limites sont d’après (3.12) plus faibles que les 
concentrations en équilibre et peuvent être aussi petites que l’on 
veut. Dans ce cas les concentrations excédentaires sont en vertu de 
(3.13) négatives et ne dépassent pas en module les valeurs d'équilibre 
Npo et Pno:i | 

3.2.4. Caractéristique courant-tension d’une jonction p-7.— La 
structure des courants circulant dans la jonction est montrée à la 
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Emetteur Jonction Base 
a) 


Fig. 3.9. Structure du courant dans une jonction n*-p avec (a) et sans (b) prise 
en compte de la recombinaison dans la région de charge d'espace 


figure 3.9. Dans le cas général (fig. 3.9, a), le courant a une compo- 
sante d'électrons et une composante de trous (indices inférieurs n et p), 
dont chacune possède à son tour une composante d'injection et une 
composante de recombinaison (indices supérieurs à et r). Ces dernières 
sont dues à la recombinaison des porteurs dans la région de la charge 


d'espace sur leur trajet vers la couche adjacente. Les composantes 
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de recombinaison des courants d'électrons et de trous ont évidem- 
ment une même valeur. Ces composantes jouent un rôle important 
(v. n. 4.4.3), mais à présent, pour obtenir une caractéristique cou- 
rant-tension idéalisée, nous les négligerons et ferons usage de la 
structure représentée par la figure 3.9, b. 

Cette structure est caractérisée par l'égalité des composantes 
d'électrons et de trous dans les deux couches, c’est-à-dire par leur 
invariabilité, dans la région de la jonction. On peut dire qu’en négli- 
geant les composantes de recombinaison, nous avons ici supposé 
nulle la largeur de la jonction. 

Pour calculer les composantes d'injection, utilisons le fait que 
sur les frontières de la jonction le champ électrique est nul (fig. 3.6, c) 
et donc les courants constitués par des porteurs injectés sont dus 
exclusivement à la diffusion. Les courants de diffusion se calculent 
par les formules (2.57). Ecrivons les gradients de concentrations aux 
limites sous la forme (2:69b) en considérant que la largeur de la jonc- 
tion { = 0 (v. plus haut), c’est-à-dire que les frontières de la base 
et de l’émetteur sont confondues. Alors on a 


d (An) Any d (Ap) __ APn 
dx et La dx = * Lp | 


Le signe plus devant le gradient de concentration des trous tient 
à ce que les trous sont injectés de la base dans l’émetteur, c’est-à-dire 
dans le sens des valeurs négatives de x (v. fig. 3.9). En introduisant 
ces gradients dans (2.57) et en utilisant les valeurs données par 
(3.13), on obtient pour les composantes d'électrons et de trous les 
expressions suivantes : 


În = — Le no (eU/9T—4): (3.15) 
: D U 
Jp — 22 pro (8V9r 4) (3.15b) 


Les signes moins s'expliquent par le fait que l’axe des x est dirigé 
du pôle négatif de la f.é.m. U vers le pôle positif (fig. 3.9). Au point 
de vue physique, les courants circulent du « positif » vers le « néga- 
tif », c'est-à-dire sont positifs. En faisant la somme des j, et j», 
en multipliant cette somme par la surface S de la jonction et en 
omettant le signe moins, écrivons la caractéristique courant-tension 
de la jonction p-n sous la forme 


I=1I,(e"/°T-1), (3.16) 


DnS DpS 
I, = 1 R po + “Le Por (3.17) 


La 


La formule (3.16) est une des plus importantes dans l’électroni- 
que des transistors. La partie initiale de la caractéristique courant- 
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tension est représentée sur la figure 3.10 en unités relatives. La carac- 
téristique courant-tension définie par la formule (3.16) est dite 
idéale parce que pour son obtention on néglige plusieurs facteurs 
accessoires. Les caractéristiques réelles diffèrent de la caractéristique 
idéale, mais les expressions qui les traduisent sont non seulement 
moins suggestives que (3.16) mais aussi trop compliquées pour les 
applications pratiques. C’est pour- 

quoi pour l'analyse et le calcul des 1/10 

appareils à base de semi-conducteurs 
on se sert toujours (au moins dans 
la première étape) de la formule (3.16) 
et on introduit des corrections néces- 
saires dans le résultat obtenu. 

Le courant 7, qui détermine 
l’« échelle » de la caractéristique cou- 
rant-tension est appelé courant de re- 
pos ou courant résiduel. On peut l’ap- 
peler également courant thermique 
puisqu'il est d’origine thermique et, 
comme nous le verrons plus loin, sa 
valeur dépend fortement de la tempé- 
rature. Il résulte de la formule (3.16) WF7 
que pour une tension inverse SuÎfi- Fig. 3.40. Caractéristique cou- 
samment grande (à savoir pour [U] >  rant-tension d'une jonction p-n 
> 3qr), la valeur du courant inverse idéalisée (d’une diode) 
est égale à —Z, et ne dépend pas de 
la tension. On peut donc dire que le courant thermique déter- 
mine la valeur du courant inverse pour la caractéristique courant- 
tension idéale !). De plus, le courant thermique influe sur plusieurs 
paramètres importants des jonctions p-n et des transistors; c’est 
la raison pour laquelle nous allons l’étudier avec plus de détails. 

Dans des jonctions asymétriques, les composantes j, et j, du 
courant diffèrent fortement par suite de la différence entre les con- 
centrations excédentaires [v. (3.14)]. Les composantes du courant 
thermique sont elles aussi différentes. Pour une jonction n+-p c'est 
la composante électronique, c’est-à-dire le premier terme au second 
membre de (3.17), qui joue le rôle principal. Ecrivons cette compo- 
sante en remplaçant en vertu de (2.9) n,, par n#/p0o et en posant 
Ppo — Va. En omettant par souci de généralité les indices, on ob- 
tient 


I, = (QaDS/LN) ni. (3.18) 


Si N = {016 at-cm et L — 10 um, la densité du courant ther- 
mique pour le silicium à la température ordinaire est j, Æ 2 X 
X 10710 A/cm°. Dans les transistors intégrés modernes les surfaces 


_. 7) Comme il sera montré plus loin, pour une caractéristique courant-tension 
réelle le courant thermique ne constitue pas toujours la composante principale 
du courant inverse. 
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des bases ne dépassent pas 2-1075 cm”*° et celles des émetteurs valent 
10-65 cm'* et moins. Par conséquent, pour une valeur typique du 
courant thermique dans le silicium à la température ordinaire on 
peut prendre Z, — 10715 A. 

La variation du courant résiduel en fonction de la température 
est déterminée par la quantité n°. En utilisant la formule (2.8), 
écrivons le courant thermique sous la forme suivante: 


Lo — Lopez 7, (3.19) 


où la grandeur Z,, peut être considérée comme indépendante de la 
température. 


Si l’on dérive (3.19) par rapport à la température et tient compte de (2.1), 
on obtient facilement le coefficient de température du courant résiduel: 


Pal ,/aT Pi/Pr 
$ 0 — : L 


Le coefficient de température pour le silicium à la température ordinaire vaut 
16 %/°C. Le coefficient de température dépendant de la température, il est peu 
commode à utiliser dans une large gamme de température. 


La fonction 7, (T) est généralement caractérisée par une tempé- 
rature dite de duplication T*, c'est-à-dire par un accroissement de 
température qui produit une duplication du courant thermique. 
L'expression (3.19) permet d'obtenir la valeur approchée de cette 
température : 

Y Pr, 
T & (= in2) To, 


où TZ, est la température moyenne de la gamme. Pour le silicium 
à la température ordinaire on a T* & 5 °C. Si le courant thermique 
est connu à la température T',, sa valeur à toute autre température 7 
est donnée par la relation approchée suivante: 


LT) = LUTTE, (3.21) 


OÙ AT = T — T,. Il est aisé de s'assurer que des variations relative- 
ment petites de température produisent des variations de quelques 
ordres de grandeur du courant thermique. C'est ainsi parexemple que 
pour une jonction en silicium intégrée le courant thermique à la 
température de +125 °C peut s'élever à 1078 À et plus. 

8.2.5. Caractéristique directe.— Pour des tensions U > 0 la 
montée de la caractéristique Z (U) est si rapide qu'il est très difficile 
d'obtenir un courant désiré en se donnant une tension : une variation 
minime de la tension produit une variation importante du courant. 
C’est pour cette raison que les jonctions p-n sont caractérisées par le 
régime de courant direct donné. Pour étudier la fonction U (I), 
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mettons l'expression (3.16). de la caractéristique courant-tension 
sous la forme suivante: 


U=çqrin (+1). 


Pour les jonctions en silicium avec leur courant thermique infime 
on peut utiliser l'expression 


U = or In (1/T;). (3.22) 


La gamme de variation des courants directs constituant jusqu'à 
deux ordres de grandeur et plus, la tension directe peut subir dans 
cette gamme des variations substantielles. Mais en pratique il est. 
rare que la gamme de courants soit si large. Alors la variation de la 
tension directe dans la gamme de fonctionnement est peu sensible. 

Soit, par exemple 7, — 107! À et les courants directs se situent 
dans la gamme de Z — 10° à 107* À (une telle gamme est appelée 
régime de courant normal). Dans ce cas, la tension U ne varie que de. 
0,69 à 0,64 V. Dans une autre gamme de courants 7, — 1075 à 105 A 
(cette gamme est appelée microrégime), les variations correspondantes. 
de la tension sont comprises entré 0,57 et 0,52 V. 

Ainsi, Les tensions directes sont un peu différentes suivant la gamme: 
de courants, mais dans les limites d’une même gamme elles peuvent 
être considérées comme constantes, c'est-à-dire comme une sorte de para 
mètre caractérisant la jonction en silicium polarisée dans le sens direct. 
Introduisons pour ce paramètre une désignation spéciale U* et. 
appelons-le tension sur la jonction conductrice. Nous admettrons qu’à. 
la température ordinaire U* =: 0,7 V au régime normal et U* — 
— 0,5 V au microrégime. 


Si la tension directe n’est inférieure que de 0,1 V (c'est-à-dire de 4gr) à 
la tension U*, la jonction peut déjà être considérée comme pratiquement bloquée- 
parce que pour de telles tensions les courants sont plusieurs dizaines de fois plus. 
petits que les courants nominaux. La quantité U* — 0,1 V peut donc être appelée: 
conventionnellement tension de débloquage de la jonction. La tension de déblo- 
quage est bien visible sur la figure 3.11, a. Pour des tensions plus faibles, allant. 
jusqu'à zéro, la courbe de Z (U) se confond avec l’axe des abscisses en formant, 
ce que l’on appelle « talon » de la caractéristique courant-tension. 


À courant constant, la tension U* varie avec la température. 
Cette variation est due aux composantes r et Z, figurant dans la 
formule (3.22). En dérivant (3.22) par rapport à la température et 
en tenant compte de (5.20), il n’est pas difficile d'obtenir la sensi- 
bilité thermique de la tension directe sous la forme 


e* = AU*/AT = —(g; — U*)/T. (3.23) 


Le paramètre £* ne dépend que faiblement de la température parce: 
qu'une augmentation de 7 s'accompagne d’une diminution de U* 
figurant au numérateur de (3.23). Pour le silicium, la valeur de &* 
est comprise entre —1,5 mV/°C au régime normal et —2 mV/°G 
au microrégime. 
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Nous voyons donc que lorsque la température augmente, la ten- 
sion directe sur la jonction p-nr diminue (v. courbes en traits inter- 
rompus de la fig. 3.11, a). À T — +150 °C elle peut être de 0,2 
à 0,25 V inférieure à sa valeur nominale. 

Une particularité importante de la caractéristique courant- 
tension idéale est une variation de la tension directe en raison inverse 
du courant thermique: plus faible est le courant thermique, plus 
grande est la tension directe et réciproquement. Ceci explique en 


0 02 04 06uv à 0 
a) S2 b) 


00 U,mV 


Fig. 3.11. Caractéristiques courant-tension des diodes (jonctions p-n) idéalisées 
pour différentes largeurs de la bande interdite (a) et différentes surfaces de la 
jonction (b) 


particulier pourquoi dans les jonctions en germanium (dont le cou- 
rant Z, est supérieur de 6 ordres de grandeur à celui des jonctions 
en silicium) les tensions directes sont, toutes choses étant égales 
par ailleurs, de 0,35 V plus faibles et valent (suivant le régime) de 
0,29 à 0,15 V (fig. 3.11, a). Dans ces conditions, la tension de déblo- 
quage est voisine de zéro et le paramètre U* cesse d’avoir un sens 
{il est plus judicieux de considérer que U* = O0). 

Les variations en sens inverses des grandeurs Ü et 7, entraînent 
une autre conséquence : la tension directe diminue lorsque la surface 
de la jonction augmente (fig. 3.11, b). 

Une des particularités que présentent les caractéristiques réelles 
est une chute de tension ohmique dans la couche de base. En effet, 
si la couche de base offre une résistance r, suffisamment grande, la 
tension extérieure ne se retrouve pas en totalité sur la jonction p-n, 
mais se répartit entre cette dernière et la couche de base. Dans ce 
cas la tension directe s'exprime au lieu de la formule (3.22) par la 
somme 


U — orin (L/I,) + Try. (3.24) 


Puisque le deuxième terme (chute de tension ohmique) varie en fonction 
du courant linéairement et le premier terme logarithmiquement, il est clair 
que pour un courant suffisamment intense la caractéristique courant-tension expo- 
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nentielle dégénère toujours,c'est-à-dire devient moins inclinée sur l'axe des abscis 
ses (fig. 3.12, a). Une telle dégénérescence se produit pour un courant 


Pour une faible surface de la jonction, la résistance de la base peut s'élever . 
quelques dizaines d’ohms, de sorte que la dégénérescence de la caractéristiqu 
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Fig. 3.12. Caractéristiques courant-tension directe (a) et inverse (b) d’une diod 
- (jonction p-n) réelle de silicium | 
FoARL enIOn peut avoir lieu pour des courants relativement faibles (0,2 : 
0,5 mA). 
Si la tension directe est plus grande que la quantité Aw,, la hauteur de 1 


barrière de potentiel dans la jonction tombe pratiquement jusqu'à zéro et L: 
caractéristique courant-tension devient quasi linéaire: 


= A + Try. 


Cette partie de la caractéristique est dite ohmique. Une linéarité rigoureus 
n'existe pas par suite d’une modulation de La résistance de la base, c'est-à-dir 
d’une augmentation de sa conductivité grâce à de fortes concentrations des por 
teurs excédentaires pour des courants intenses. En ce régime, la caractéristiqu 
courant-tension se décrit généralement par la dépendance 7  U?,. 


Un des paramètres les plus importants de la caractéristique di 
recte est la résistance différentielle de la jonction. Pour la parti 
initiale (non dégénérée) elle est facile à obtenir à partir de l’expres 
sion (3.22): 

Tpn = AUIdI = rl. (3.25 


On comprend la signification physique de ce paramètre si l’on rem 
place les différentielles dU et dI par des accroissements finis, alor: 


AU = Arp_p- 


Ceci signifie que r»_A, est la résistance offerte aux accroissements d 
courant AI, petits par rapport à la composante continue de courant . 
qui détermine la valeur de Tr». 

Une valeur typique, utile à retenir, est r,_, — 29 ohms qui cor 
respond au courant ?Z — 1 mA. Le calcul de r,., pour d’autres valeur 
du courant ne présente pas de difficultés. [Il convient de souligne 
qu’au microrégime la résistance de la jonction accuse une brusqu: 
augmentation. C'est ainsi que pour Î = 5 pAonar,_, = 5 kilohms 
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3.2.6. Caractéristique inverse.— Ainsi qu'on l'a dit plus haut, 
le courant inverse réel dans la jonction est de beaucoup supérieur 
à la valeur de 7, donnée par l’expression (3.17). La cause en est 
avant tout la génération de paires électron-trou dans la région de la 
jonction polarisée en sens inverse. La composante du courant inverse 
due à ce phénomène est appelée courant de thermogénération. 

Les phénomènes de génération et de recombinaison des porteurs 
se produisent dans toutes les parties de la diode : tant dans les couches 
n et p neutres que dans la région de la jonction. A l’état d'équilibre, 
les vitesses de génération et de recombinaison sont partout les mê- 
mes, de sorte que des flux de porteurs animés d’un mouvement d'en- 
semble n'existent pas. Lorsque la jonction est soumise à une tension 
inverse, la région de la jonction s’appauvrit davantage en porteurs. 
La recombinaison y devient plus lente et le phénomène de génération 
n'est plus compensé. Les porteurs produits en excès sont emportés 
par le champ électrique vers les couches neutres: les électrons dans 
la couche n et les trous dans la couche p. Ce sont ces flux qui cons- 
tituent le courant de thermogénération J.. 

La détermination du courant 14 exige que l’on connaisse la 
vitesse de génération de porteurs. Cette vitesse s'obtient à partir 
de l’expression (2.36). Pour simplifier on suppose que les niveaux 
des pièges se situent exactement au milieu de la bande interdite 
(alors n; — p; — n;) et que dans la région de la jonction soumise 
à une tension inverse les concentrations des porteurs libres sont 
nulles (7 — p — 0). Dans de telles conditions, l’expression (2.36) 
donne la vitesse de génération sous la forme suivante: 


dnldt = n;/x, 


OÙ T — Tp + Th est la durée de vie totale. En multipliant la vitesse 
de génération par le volume de la jonction p-n (S!) et par la charge 
élémentaire q (transportée par chaque particule), on obtient 


Le = (glS/x) n. (3.26) 


Par exemple, pour une jonction en silicium ayant pour paramètres 
T = 0ius, !{ — 0,5 umet S — 5-10-6 cm? on trouve: 7, Æ 10H A, 
Cette valeur est supérieure de 4 ordres de grandeur à la valeur du 
courant thermique calculée précédemment 1. 

Le courant de thermogénération diffère du courant thermique non 
seulement par une valeur nettement plus grande, mais encore par 
sa variation en fonction de la tension inverse (fig. 3.12, b). Cette 
variation résulte des expressions (3.9) et (3.10) qui déterminent la. 
largeur de la jonction. 


1) Dans dés semi-conducteurs ayant une plus forté concentration intrinsèque 
n;, la différence entre les courants 14 et I, est moins grande parce que 1, — n?, 
alors que 7G — n;. Par exemple, dans la jonction en germanium les deux cou- 
rants sont d’un même ordre de grandeur. 
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Quant à la variation du courant 74, avec la température, elle 
est facile à évaluer si l’on introduit dans (8. 26) la valeur de n;itirée 
de (2.8). Le courant de thermogénération s’écrit alors sous la forme 


T.=TL5e Mr, (3.27) 


où la valeur de Z;, dépend faiblement de la température. La com- 
paraison des expressions (3.27) et (3.19) montre que la dépendance 
TG (T) est plus faible que 7, (T). En particulier, le coefficient de 
température du courant sera deux fois plus petit (près de 8 %/°C) 
et la température de duplication deux fois plus élevée (près de 10 °C). 
3.2.7. Claquage d’une jonction p-n.— On distingue trois genres 
(mécanismes) de claquage d’une jonction p-n pour des valeurs suffi- 
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Fig. 3.13. Claqua e par effet tunnel: 


a, diagramme de bandes d’ énergie : b, caractéristique inverse de la diode au régime de cla- 
quage par effet tunnel 


samment grandes des tensions inverses appliquées : par effet tunnel, 
par avalanche et thermique. Les deux premiers sont liés à une aug- 
mentation de l’intensité du champ électrique régnant dans la région 
de jonction et le troisième à une augmentation de la puissance dis- 
sipée et donc de la température. 

Le claquage par effet tunnel se produit, comme l'indique son 
appellation, par le mécanisme de « pénétration » des électrons à tra- 
vers une mince barrière de potentiel (v. note de bas de la page 64). 
Dans ce cas, par hauteur de la barrière on entend la largeur de la 
bande interdite ®; et par son épaisseur la distance d entre les bandes 
opposées (fig. 3.13, a). L'analyse de ce cas permet d'obtenir pour. 
la tension de claquage une expression approchée suivante : 


= 1/220EupÆ 0, .. .(3.28a) 


où E, est l’ inténsité de claquage du champ électrique (pour le sili- 
cium ‘elle. vaut 4:105 V/em) et l'indice b se rapporte à la couche de 


7* 9% 


base. En pratique on se sert des formules semi-empiriques ; par exem- 
ple, pour le silicium on a 


U; = 40p; + SPp; (3.28b) 


« 


OÙ On: 0? lohm-cm] sont les résistivités des couches correspondantes. 

Les deux formules montrent que la tension de claquage par effet 
tunnel est proportionnelle à la résistivité de la base. Aussi, pour 
élever la tension de claquage faut-il utiliser des bases en matériau de forte 
résistivité. L'allure générale de la courbe caractéristique inverse au 
régime de claquage par effet tunnel est montrée à la figure 3.13, b. 

Le claquage par avalanche est dû à une « multiplication » des 
porteurs dans un champ électrique intense régnant dans la région 
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Fig. 3.44. Claquage par effet d'avalanche: 


a, schéma de multiplication des électrons ; b, caractéristique inverse de la diode au régime 
e claquage par effet d’avalanche 


de jonction *). Un électron et un trou accélérés par le champ sur la 
longueur de libre parcours moyen peuvent rompre une des liaisons 
de covalence d’un atome neutre de semi-conducteur. Il en résulte une 
nouvelle paire électron-trou et le processus se répète avec la partici- 
pation de nouveaux porteurs (fig. 3.14, a). Le courant inverse croît, 
certes, dans ce cas. Pour une intensité du champ suffisamment grande, 
lorsque la paire initiale de porteurs produit en moyenne plus d’une 
autre paire, l’ionisation prend l'allure d’une avalanche analogue 
à celle de la décharge autonome dans un gaz. Dans ces conditions, 
l'intensité du courant dans la jonction ne sera limitée que par la 
résistance extérieure. 


_ 1) Une valeur grossièrement approchée de l'intensité du champ dans la 
région de jonction s'obtient en divisant la tension inverse appliquée par la lar- 
geur de la jonction. En posant | U| — 5 V et ! — 1 um, on trouve E — 50 kV/cm. 
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L’allure de la caractéristique courant-tension dans la région de 

« multiplication » des porteurs jusqu’au claquage se décrit par une 
formule semi-empirique 

I { \ 

MT ee 

où M est un coefficient de multiplication des porteurs ou d’ionisatior 

par choc; I et U sont les modules du courant inverse et de la tension 

inverse ; Um la tension de claquage par avalanche (pour laquelle 

M — co). Les valeurs de l’exposant z pour le silicium sont indiquées: 

dans le Tableau 3.1. L’allure générale de la courbe caractéristique 

inverse en Cas de claquage par avalanche est montrée à la figure 3.14,b. 


Tableau 3.] 
Paramètres déterminant le claquage par avalanche 
Semi-conducteur ee a oi n m | a 

Par électrons | 5) | 86 | 0,65 
Silicium 

Par trous | 3 | 23 | 0,75 

Par électrons | 3 | 83 | 0,60 
Germanium 

Par trous | D | 52 | 0,60 


La tension de claquage par avalanche est liée à la résistivité de 
la base par la relation semi-empirique suivante: 


Um = ap}, (3.30) 


où pr. à les dimensions [ohm:cml], et les valeurs de a et m sont don- 
nées dans le Tableau 3.1. La dépendance Uw (p1) est plus faible que 
U, (pp). C'est pourquoi pour des valeurs élevées de p}, lorsque 
Un << V,, le claquage est dû à l'effet d’avalanche, tandis que pour 
de petites valeurs de 02, lorsque UÙ, << Um, le claquage est dû à l’ef- 
fet tunnel. La valeur limite de la tension de claquage au-dessus de 
laquelle le claquage s'effectue par l'effet d’avalanche et au-dessous 
par l’effet tunnel est près de 5 V. 

Une des différences entre les claquages par effet d’avalanche et 
par effet tunnel réside dans des signes opposés du coefficient de tem- 
pérature de la tension de claquage (CTT) (fig. 3.15). Cette différence 
s'explique par le fait que la tension de claquage par effet tunnel 
varie proportionnellement à la largeur de la bande interdite, de sorte 
qu'une diminution de œ; avec la température [v. (2.4)] produit. une 
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diminution de Ü,. Quant à la tension de claquage par avalanche, 
elle varie en raison inverse de la mobilité et donc une diminution 


de LU avec la température [v. (2.20)] entraîne une augmentation 
de Un. 


Les deux types de claquage trouvent des applications pratiques dans des 
appareils appelés régulateurs de tension à silicium pour la production des tensions 
stabilisées. En effet, comme on le voit sur les figures 3.13 et 3.14, la tension 
dans la région de claquage est peu sensible aux variations du courant, ce qui 
constitue Justement la fonction des stabilisateurs de tension (v. $8$ 9 et 10). 


CTT, %/degré 


10 20 50 100 200 UV 


0,02 

-0, 04 
Fig. 3.15. Variation du coef- Fig. 3.16. Caractéristique inver- 
ficient de température de se d’une diode au régime de cla- 
tension en fonction de la quage thermique 


tension de claquage 


Une certaine variation de la tension est due à une pente finie de la carac- 
téristique courant-tension dans la région de claquage (la courbe caractéristique 
n’est pas rigoureusement verticale). Cette pente est caractérisée par la résistance 
différentielle r;; — dU/dl. 

Pour le claquage par effet tunnel 


rt © (UZz/T) Eç10-7, (3.31a) 
et pour le claquage par effet d’avalanche 
rt = TM (1-7) : (3.31b) 


Par exemple, si U7 = 3 V, I = 2 mA, E, = 4.105 V/cm, Um = 10 V 
et U/Um = 0,98, on obtient rt & 60 ohms pour un régulateur fonctionnant 
par ee ne. et rt & 100 ohms pour un régulateur fonctionnant au régime 
d'avalanche. 


Lorsque le courant augmente, la résistance r; diminue. Suivant la surface 
de la jonction, les valeurs minimales de r;+ sont comprises entre 2 à 10 ohms 
(pour une grande surface) et 20 à 50 ohms (pour une petite surface). 


‘Le claquage thermique se produit par l’auto-échauffement de la 
jonction par le courant inverse qui la parcourt. La croissance des 
courants inverses avec la température est extrêmement rapide {v. 
(3.19) et (3.25)1. IL en résulte une augmentation de la puissance dis- 
sipée dans la jonction, qui produit à son tour une augmentation de 
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la température, et ainsi de suite. La courbe courant-tension en régime 
de claquage thermique est caractérisée par une partie à résistance 
différentielle négative: dU/dI << 0 (partie de la courbe située au- 
dessous du point À de la fig. 3.16). La tension de claquage thermique 
(au point À) s'exprime par 


Ug = 3/ (q:R4l;), (3.32) 


où À, est la résistance thermique de la jonction ?), I, le courant inverse 
à la température ordinaire. En introduisant dans cette expression 
des valeurs typiques R;, — 0,5 °C/mW et ZI, — 10-% À, on obtient 
pour le silicium Ur & 6107 V. Cette valeur est très supérieure aux 
tensions de claquage par l’effet d’avalanche et par effet tunnel. 

Il s'ensuit que le claquage thermique ne peut pas se produire de 
façon indépendante: il ne peut commencer que lorsque le courant 
inverse a déjà pris une valeur suffisamment grande par suite d’un 
claquage par avalanche ou par effet tunnel (par exemple, pour 
1, = 1 mA la tension Ur tombe jusqu’à 6 V). 

3.2.8. Capacité de barrière. — Une diode semi-conductrice est 
insensible à des variations suffisamment rapides du courant ou de 
la tension parce qu’une nouvelle distribution des porteurs ne s'établit 
pas d’une manière instantanée. On sait que l'application d’une ten- 
sion extérieure fait varier la largeur de la jonction (v. n. 3.2.3) 
et donc la valeur des charges d'espace dans la jonction. De plus, 
l'injection ou l'extraction de porteurs fait varier les charges dans la 
région de base (le rôle des charges dans l’émetteur a peu d’importan- 
ce). Ceci signifie que la diode possède une capacité qui peut être 
considérée comme étant branchée en parallèle avec la jonction p - n. 

On convient de décomposer cette capacité en deux parties: une 
capacité de barrière, qui reflète la redistribution des charges dans la 
jonction, et une capacité de diffusion, qui reflète la redistribution des 
charges dans la base. Une telle division est arbitraire, mais elle est 
utile en pratique: vu que le rapport des deux capacités dépend de la 
polarité de la tension appliquée. Lorsque la jonction est soumise à 
une tension directe, le rôle principal est joué par les porteurs excé- 
dentaires dans la base et donc par la capacité de diffusion. Si la 
jonction est polarisée en sens inverse, les charges excédentaires dans 
la base sont faibles et le rôle principal revient à la capacité de bar- 
rière. 

Remarquons tout de suite que les deux capacités sont non li- 
néaires: la capacité de diffusion dépend du courant direct, et la 
capacité de barrière varie avec la tension inverse. La non-linéarité 
de la capacité de diffusion est si importante que l’utilisation de cette 
capacité pour la résolution de problèmes présentant un grand intérêt 


*) Où appalle résistanse thermique le coefficient de proportionnalité dans 
la relation {fp_n — Tamp = R:P, où T,_, est la température de la jonction, 
Tamb la température du milieu ambiant, P la puissance dégagée dans la jonction. 
La valeur de À; dépend de la conductibilité thermique et de la géométrie du 
cristal. Lo plus souvent on la détermine expérimentalement. 
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pratique n’apporte aucune simplification dans l’analyse par rapport 
à l'emploi direct des équations de continuité. Pour cette raison nous 
n’allons pas examiner cette capacité. Quant à la capacité de barrière, 
elle constitue malgré sa non-linéarité un paramètre commode et 
mérite donc qu'on s’y arrête. 

Supposons que la distribution des charges dans la jonction soit 
celle représentée à la figure 3.6, c'est-à-dire échelonnée. Supposons 
aussi que la jonction soit toujours asymétrique de type n*-p. 
Dans ces conditions, l'étendue de la charge négative dans la base 
p peut être considérée comme égale à toute la largeur de la jonction : 
l, = LIv. remarque pour (3.5)]. Ecrivons le module de cette charge : 


| Q | = gNS!, 


où {V est la concentration en impureté de la base et $S la surface de 
la jonction. Une même charge (mais positive) se trouve dans la couche 
n* de l'émetteur. 

Supposons que ces charges soient portées par les armatures d’un 
condensateur imaginaire. La capacité d’un condensateur est géné- 
ralement définie par Q/U. Pourtant dans le cas considéré la charge 
est due non seulement à une tension extérieure appliquée U, mais 
aussi à la hauteur de la barrière en équilibre Ag, [v. (3.9)]. Aussi, 
la charge | Q ] doit-elle être divisée par la quantité Ag = Aço — U. 
En électronique des transistors, on utilise plus souvent une capacité 
de barrière dite différentielle que l’on obtient en dérivant la charge 
| Q | par rapport à la tension Ag. Compte tenu de (3.9) on obtient 
la capacité de barrière spécifique (par unité de surface): 


Ch = pq Et, (3.33) 
Dans les jonctions soumises à une tension directe (U => 0) la capa- 
cité de barrière augmente, mais cette augmentation n’est pas tout 
à fait conforme à l'expression obtenue [pour les mêmes raisons que 
celles indiquées à l’occasion de la formule (3.9)] ). C’est pourquoi 
l'expression (3.33) n’est utilisée en pratique que pour les tensions 
inverses. En outre, il est plus commode d'utiliser le module de la 
tension inverse | ÜU |. On a alors 


_ 0,5e0€qN 
Co V Er: (3.343) 


Dans le cas où la tension inverse est supérieure de deux fois et plus 
à la valeur A, on peut se servir de l'expression simplifiée suivante: 


EN 
Co FE. (3.34b) 


F) Pour la tension directe nominale U* on convient de poser C1 = 
= (1,5 à 2) C} (0), où C} (0) est la capacité à la tension nulle sur la jonction. 
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Pour le silicium (e = 12) on a | 
_ N 
Cbo & 310716 V e 


Par exemple, si N = 1016 at-cm* et | U | — 4 V, on obtient ur 
valeur typique 
Cp0 Æ 1,9 +108 F/cem? (ou 150 pF/mm°). 


Pour une surface de la jonction $ — 10-? mm°, la capacité de ba 
rière sera de 1,9 pF. 

Les courbes traduisant la variation de la capacité de barrià 
en fonction de la tension sont montrées pour des jonctions p-n al 
rupte et graduelle à la figure 3.17. 
Pour une jonction graduelle la capa- 
cité de barrière s'obtient par la même 
voie mais en utilisant l'expression 
(3.11a) au lieu de (3.9). La variation 
de la capacité de barrière avec la ten- 
sion est plus faible pour une jonction 
graduelle que pour une jonction 
abrupte. 


$ 3.3. Contacts métal-semi-conducteur 
Historiquement, les premiers dis If de17, Yasation de le cap 
positifs à semi-conducteurs étaient  abrupte (a) et graduelle (b) € 
des diodes basées sur le contact fonction de la tension inver 
entre un semi-conducteur et un métal 
(diodes à pointe). Leur emploi était fondé sur un fait découver 
expérimentalement: le redressement de faibles signaux alterne 
tifs au contact d’une aiguille métallique avec des cristaux de certain 
minéraux semi-conducteurs naturels. De tels appareils primitil 
étaient évidemment peu sûrs et leurs caractéristiques étaient inste 
bles et variables d’un élément à l’autre. Néanmoins ils ont servi d 
base pour l'élaboration de diodes à pointe plus perfectionnées qu’o 
utilise jusqu'à présent et, ce qui est l’essentiel, pour le développe 
ment de toute l’éleetronique des transistors moderne !). Dans le 
circuits intégrés, les contacts métal-semi-conducteur. (silicium 
trouvent un double emploi: soit comme contacts non redresseurs 
c’est-à-dire ohmiques (pour amenée et prélèvement de tensions et d 
courants aux éléments des circuits intégrés), soit comme contact 
redresseurs spécifiques (appelés diodes Schottky). 


1) Les premiers transistors, inventés en 1948, étaient des transistors : 
pointes constitués par une plaquette de germanium sur laquelle étaient appuyée 
deux fines pointes métalliques soumises à des tensions de polarité opposée 
Pour une distance de 10 à 20 um entre les pointes on observait un transfert d 
courant d’un circuit à l’autre. 
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La structure et les propriétés d’un contact métal-semi-conduc- 
teur dépendent en premier lieu de la position relative des niveaux 
de Fermi dans les deux couches. La figure 3.18 montre en haut les 
diagrammes de bandes d'énergie des couches séparées et en bas les 
diagrammes de bandes des contacts correspondants (après la mise en 
contact des couches et l'établissement de l'équilibre). 


Métal Semi-conducteur Métal Semi-conducteur 
"T1 de iype p 


b) 


Fig. 3.18. Diagrammes de bandes d'énergie des contacts redresseurs métal- 
semi-conducteur : 
a, contact métal-semi-conducteur de type p; b, contact métal-semi-conducteur de type n 


3.3.1. Contacts redresseurs.— La figure 3.18, a représente les 
diagrammes de bandes d’énergie pour le cas où Prm > rp. Une telle 
relation signifie que la probabilité qu’un niveau énergétique soit 
rempli est plus faible lorsqu'il est situé dans la bande de conduction 
du semi-conducteur que lorsqu'il se trouve dans le métal. Autrement 
dit, la population de la bande de conduction du semi-conducteur 
est plus faible que celle de la région énergétique correspondante dans 
le métal. C'est pourquoi, après la mise en contact des couches, une 
partie des électrons passeront du métal dans le semi-conducteur de 
type p. L'apparition des électrons supplémentaires dans la couche 
adjacente au contact du semi-conducteur produit une recombinaison 
intense. Il en résulte une diminution du nombre de porteurs majori- 
taires (de trous) et l’apparition, au voisinage de la surface frontière 
entre le métal et le semi-conducteur, des ions négatifs non compensés 
des accepteurs. Un champ électrique apparaît qui s'oppose au passage 
de nouveaux électrons et assure l'équilibre boltzmannien. Les 
niveaux énergétiques s’incurvent vers le « bas ». 
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La figure 3.18, b montre les diagrammes de bandes pour le c. 
OÙ Prm < Pr lorsque les électrons passent d’un semi-conducte: 
de type nr dans le métal dès que le contact est établi entre les der 
couches. Ce sont alors les ions positifs non compensés des donneu 
qui « se dénudent » au voisinage de la surface frontière, et les band: 
s'incurvent vers le « haut ». 

L’étendue de la zone de courbure des bandes (c’est-à-dire de | 
zone de charges d'espace) définie par la formule (2.53) est dans lt 
deux cas généralement de l’ordre de 0,1 à 0,2 um. 

Un contact de bonne qualité entre un métal et un semi-conductet 
est pratiquement impossible à réaliser par une simple mise en cor 
tact. Les contacts réels de ce genre sont obtenus par dépot sous vid 
d’un métal sur un semi-conducteur. 

L'’échange d'électrons entre un métal et un semi-conducteur es 
généralement caractérisé non par la différence entre les niveaux d 
Fermi « initiaux », mais par la différence des travaux de sortie. O 
appelle travail de sortie d'un électron d'un corps solide l'énergi 
nécessaire à la sortie en dehors du cristal (c’est-à-dire à l’émissio: 
thermoélectronique). Dans les diagrammes de bandes d'énergie 1 
travail de sortie représente la « distance » énergétique entre le ni 
veau d’un électron libre se trouvant hors du solide et le niveau d 
Fermi. Dans la figure 3.18 les travaux de sortie du métal et du semi 
conducteur sont désignés par @m et ®$s respectivement. La diffé 
rence de travaux de sortie Ps = Pm — PS exprimée en volts es! 
appelée différence de potentiel de contact. / 

Suivant le rapport des travaux de sortie rx et ps les électron: 
vont dans une couche ou dans l’autre. Si y << @s (c’est-à-dire s: 
us < 0), les électrons passent du métal vers le semi-conducteu 
(fig. 3.18, a), si au contraire y > ps (c'est-à-dire Si Pys > 0). 
les électrons vont du semi- -conducteur vers le métal (fig. 3.18, b). 
Un tel critère est plus suggestif que celui utilisé au début de ce nu- 
méro, d'autant plus que les différences de potentiel de contact sont 
indiquées pour des combinaisons typiques de métaux et de semi- 
conducteurs dans la littérature. | 

Le degré de courbure des bandes d'énergie au voisinage de la sur- 
face frontière (fig. 3.18) est caractérisé par la valeur du potentiel 
de surface en équilibre @:9 (v. p. 63). Si l’on néglige le rôle des états 
de surface,la valeur ,, sera égale à la différence de potentiel de 
contact Ps. … 

Les deux contacts représentés à la figure 3.18 sont caractérisés 
par la présence de zones de déplétion dans la couche adjacente au 
contact du semi-conducteur. La concentration des porteurs majori- 
taires y est plus faible par rapport à la concentration d'équilibre 
qui s’est conservée loin du contact. Par conséquent, une telle couche 
adjacente au contact possède une résistivité élevée et détermine donc 
la résistance de tout le système. Une telle situation est analogue à 
celle que nous avons signalée pour la jonction p-n (v. p. 84). 

La barrière de potentiel dans la couche adjacente au contact est 
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appelée barrière de Schottky. Sa hauteur ®,, est l’analogue de Ia 
orandeur Aç, dans une jonction p-n. Le potentiel , et donc la ré- 
sistivité de la couche adjacente au contact dépendent de la polarité 
de la tension extérieure appliquée. 

Si le pôle positif de la tension est relié au métal et le pôle négatif 
au semi-conducteur, la barrière de potentiel dans le contact de la 
figure 3.18, a s'élève. Dans ce cas, la couche adjacente au contact 
s’appauvrit davantage en porteurs majoritaires, c'est-à-dire en trous, 
et sa résistivité est donc supérieure à celle d'équilibre. Cela signifie 
que la tension de cette polarité est pour ce contact une tension inverse. 
Dans le contact de la figure 3.18, b, la barrière de potentiel s’abaisse 
pour la même polarité de la tension, la couche adjacente au contact 
s'enrichit en porteurs majoritaires, les 
électrons dans ce cas, si bien que sa 


Métal Semi-conducteur Ne ee 7 = »4 
= (NX de pe n résistivité sera inférieure à celle d'é- 
=|"©® quilibre. La tension de cette polarité 
EN 25 — est donc pour ce contact une tension 
_ —— directe. 

PF Ainsi, les contacts représentés à 


np | Pe la figure 3.18 possèdent les proprié- 
— tés de redressement et peuvent donc 


EE ——2 servir de base pour la réalisation de 


Couche d'inerin diodes. Les diodes utilisant la bar- 
p rière de Schottky sont appelées dio- 


Fig. 3.19. Diagramme de ban- des Schottky. 


des d'énergie d’un contact mé- Une variante des contacts redres- 
tal-semi-conducteur produisant Seurs est constituée par un contact 
une couche d’inversion qui possède au voisinage de la fron- 


tière avec le métal une couche d’in- 
version, c'est-à-dire une couche à conductibilité de signe opposé. 
La possibilité de formation de telles couches dans un système MDS 
(métal-diélectrique-semi-conducteur) a été signalée au n. 2.7.4. 
Le diagramme de bandes d’un contact comportant une couche d'in- 
version p est représenté sur la figure 3.19. Ce cas est caractéristique 
d'une forte courbure des bandes, c’est-à-dire des valeurs élevées 
de la différence de potentiel de contact Pys, lorsque le niveau du 
potentiel électrostatique coupe au voisinage de la surface frontière 
le niveau de Fermi. Comme il a été déjà dit, l'épaisseur de la couche 
d'inversion ne dépasse pas 1 ou 2 nm. 


Dans son ensemble, le contact à couche d’inversion ressemble à une jonction 
p-n parce qu'il est constitué lui aussi par deux couches p et n mises en contact. 
Mais une telle structure fonctionne sans injection de porteurs. Signalons que si la 
courbure des bandes est encore plus grande que celle montrée à la figure 3.19, 
le niveau de Fermi coupera le niveau supérieur de la bande de valence. Dans 
ce cas, la partie de la couche d’inversion adjacente à la surface frontière se 
convertit en semi-conducteur dégénéré, c’est-à-dire en semi-métal. | 


3.3.2. Diodes Schottky.— La particularité la plus importante 
que les diodes Schottky présentent par rapport à une jonction p-n 
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est l'absence d'injection de porteurs minoritaires. On dit que ces diodes 
fonctionnent sur les porteurs majoritaires. Ceci signifie que la capacité 
de diffusion liée à l’accumulation et à la résorption des porteurs mi- 
noritaires dans la base (v. p. 403) n’existe pas dans les diodes Schottky. 
L'absence de capacité de diffusion augmente considérablement la 
rapidité de réponse des diodes en cas de variations des courants et 
des tensions, y compris lors des commutations du sens direct au 
sens inverse et réciproquement. Le temps de telles commutations 
n’est déterminé que par la capacité de barrière et, dans des diodes 
à faible surface, peut être réduit à quelques dixièmes et mêmes cen- 
tièmes de nanoseconde. Les fréquences d'utilisation de ces diodes sont 
comprises entre 3 et 15 GHz. 

Une autre particularité non moins importante des diodes Schottky 
est une valeur de la tension directe nettement inférieure à celle de 
la jonction p-n. Ceci tient à ce que la caractéristique courant-ten- 
sion des diodes Schottky se décrit par la même formule classique 
(3.16) que celle des jonctions p-n, alors que le courant thermique est 
beaucoup plus intense parce que la vitesse de diffusion D/L caracté- 
ristique de la jonction p-n [v. (3.18)] est remplacée dans la diode 
Schottky par la vitesse thermique moyenne des porteurs vr !). Cette 
dernière est supérieure d'environ trois ordres de grandeur à la va- 
leur de D/L. La différence entre les courants thermiques se caracté- 
rise par le même rapport. [l résulte alors de la formule (3.22) que la 
tension directe dans les diodes Schottky sera d'environ 0,2 V plus 
petite que dans une jonction p-n. Une telle différence revêt parfois 
une grande importance (v. $ 8.5). Pour les diodes Schottky sont 
typiques des tensions directes de 0,4 V. Quant aux courants inverses, 
ils peuvent atteindre, suivant la surface, une valeur de 10-11 à 
1071? À, c’est-à-dire une valeur voisine des courants inverses réels 
dans des jonctions p-n en silicium, où ils sont déterminés par la 
thermogénération (v. p. 98). 

Les diodes Schottky présentent encore une particularité d’avoir 
une courbe caractéristique directe qui suit rigoureusement Ja loi 
exponentielle (3.16) dans une très large gamme de courants s’éten- 
dant sur plusieurs décades, par exemple de 10-12 à 1074 A. Cette 
circonstance permet d'utiliser les diodes Schottky comme éléments 
logarithmiques de haute précision suivant la relation (3.22). Cette 
particularité s’explique elle aussi par l'absence d'injection, car la 
présence de porteurs excédentaires dans la base des jonctions p-n 
provoque une variation (modulation) de la résistivité, ce qui affecte 
la forme de la courbe caractéristique courant-tension (v. p. 97). 


1) Précédemment la vitesse de diffusion (v. p. 75) était définie par L/r. 
En multipliant le numérateur et le dénominateur par Z et en introduisant L? — 
= D3 [v. (2.66)], on obtient L/Tt — D/L. Le remplacement de la vitesse de 
diffusion par la vitesse thermique dans le cas des diodes Schottky est tout à 
fait naturel, car la diffusion liée à l’injection de porteurs minoritaires n'inter- 
vient pas dans ces diodes. 
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Les barrières de Schottky de bonne qualité sont réalisées dans les 
contacts entre le silicium et des métaux tels que le molibdène, le 
nichrome, l’or, le platine (plus exactement le siliciure de platine) 
et l'aluminium qui est le principal matériau utilisé pour la métalli- 
sation dans les circuits intégrés. Le fait que les barrières de Schottky 
n’ont trouvé l’application que ces dernières décennies (à partir des 
années 70), bien que leur théorie ait été développée il y a plus de 
00 ans, s'explique, premièrement, par le fait que pour la réalisation 
de barrières de bonne qualité il est nécessaire d'assurer un contact 
« organique » (et non par pression) entre un métal et un semi-conduc- 
teur, ce qui est devenu possible seulement par la technique de dé- 
pôt des couches par évaporation sous vide. Deuxièmement, il im- 
porte, surtout pour les diodes, d'assurer une faible résistivité de la 
base pour une tension de claquage suffisamment élevée !), or, on 
n’y est parvenu que par le procédé de croissance épitaxiale (v. $ 6.3) 
des couches à haute résistivité sur un substrat de faible résistivité. 

3.3.3. Contacts non redresseurs.— Soient un contact entre un 
métal et un semi-conducteur de type p, caractérisé par l'inégalité 


Métal Semi-conducteur Métal Semi - conducteur 
de type p de type n 


Fig. 3.20. Diagrammes de bandes d'énergie des contacts métal-semi-conducteurs 
non redresseurs : | 
a, contact métal-semi-conducteur de type p; b, contact métal-semi-conducteur de type n 


ms > 0, et un contact entre un métal et un semi-conducteur de 
type nr, caractérisé par l’inégalité y s << 0 (fig. 3.20). Comme nous 
l’avons vu, dans le premier cas les électrons passeront du semi-con- 


_. 1) On sait que la tension de claquage diminue lorsque la résistivité dela 
base diminue (v. n. 3.2.7). 
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ducteur vers le métal et les bandes d'énergie s’incurvent vers 1 
« haut », alors que dans le second cas les électrons iront du méta 
vers le semi-conducteur et les bandes d’énergie auront leur courbur 
orientée vers le « bas ». 

Dans de tels contacts, il y a accumulation de porteurs majoritai 
res dans le semi-conducteur, au voisinage de la surface frontière 
c’est-à-dire il y a formation de couches enrichies. L’étendue de ce 
dernières est définie par la longueur de Debye (2.52) et constitu 
quelques centièmes de micromètre. Comme on le voit sur la figur: 
3.20, nous avons pris les différences de potentiel de contact trè 
faibles, de sorte que la courbure des bandes d'énergie est peu impor 
tante et les semi-conducteurs ne sont pas dégénérés. Si l’on prend de: 
valeurs o;;s = 0,1 à 0,2 V et plus, les courbures des bandes seron 
beaucoup plus grandes et le niveau de Fermi passera au voisinage di 
la surface frontière par la bande permise correspondante. Dans cett: 
partie, le semi-conducteur est converti en semi-métal à résistivit 
infime. 

La présence d’une couche enrichie signifie, qu’il y ait dégénéres 
cence du semi-conducteur ou non, que la résistivité de l’ensemble di 
système est déterminée par la couche neutre du semi-conducteur e 
donc ne dépend ni de la valeur, ni de la polarité de la tension appli: 
quée. De telles structures métal-semi-conducteur non redresseuse: 
sont appelées contacts ohmiques. 

Les contacts ohmiques sont réalisés aux endroits de raccordement: 
des fils de sortie sur les couches semi-conductrices. La réalisatior 
des contacts ohmiques est un problème non moins important que 
celui de l’obtention des contacts redresseurs. En plus de la conducti. 
bilité bidirectionnelle, un contact ohmique doit encore posséder unt 
propriété importante, à savoir une durée de vie extrêmement courte 
des porteurs excédentaires dans la couche enrichie. Aussi, lors de 
l’analyse des éléments semi-conducteurs, considère-t-on générale 
ment que la concentration des porteurs excédentaires dans un contac: 
ohmique est nulle. 

Actuellement le métal le plus employé en microélectronique poui 
les contacts ohmiques est l’aluminium. On le dépose par évapora:- 
tion sur la surface et ensuite on le soumet à une haute température, 
assurant par là même sa pénétration à une faible profondeur. Si le 
silicium est de type p, l’aluminium qui est un accepteur, assure un 
dopage additionnel de la couche superficielle, ce qui augmente la 
conductivité du contact ohmique. 

Si le silicium est de type n, les atomes accepteurs de l’aluminium 
peuvent, lors du traitement thermique, surcompenser les atomes 
donneurs majoritaires, de sorte que la couche superficielle de sili- 
cium deviendra de type p. Il en résultera une jonction p-n para- 
site au lieu d’un contact ohmique. La probabilité qu’un tel cas se 
présente est d'autant plus grande que la concentration des donneurs 
est plus faible, c’est-à-dire que la résistivité du silicium n est plus 
élevée. Pour l’éviter, la surface du silicium de type n est soumise dans 
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la région de contact à un dopage additionnel avec des donneurs de 
manière à la transformer en une couche n* dans laquelle la surcom- 
pensation par les atomes d'aluminium est exclue (v. p. 203). 


$ 3.4. Surface frontière entre un semi-conducteur 
et un diélectrique 


Comme il a été indiqué à maintes reprises dans le chapitre 2, 
la couche superficielle d’un semi-conducteur est une région parti- 
culière dont les propriétés diffèrent notablement de celles des régions 
profondes. La couche superficielle possède une structure cristalline 
particulière, contient des impuretés particulières (adsorbées), est 
caractérisée par la présence de niveaux énergétiques particuliers, 
etc. Respectivement, la couche superficielle est caractérisée par ses 
propres valeurs de la mobilité et de la durée de vie des porteurs de 
charge et d’autres paramètres mécaniques et électriques. 

3.4.1. Caractéristique générale de la surface frontière Si-SiO..— 
Il va sans dire que les propriétés du milieu en contact avec le semi- 
conducteur exercent une certaine influence sur les propriétés de la 
couche superficielle. Comme exemple, on peut indiquer les surfaces 
frontières (contacts) entre les semi-conducteurs et les métaux que 
nous avons examinées au paragraphe précédent. Comme il a été 
montré, la présence d’un métal sur la surface d’un semi-conducteur 
a pour effet de produire la formation de couches appauvries ou en- 
richies dans le semi-conducteur. Des phénomènes analogues inter- 
viennent également sur la surface frontière entre un semi-conduc- 
teur et un diélectrique. | 

C’est la surface frontière entre le silicium et le dioxyde de silicium 
qui présente un intérêt particulier parce que la surface de tous les 
circuits intégrés monolithiques modernes est protégée par une couche 
d'oxyde (v. fig. 1.3). De plus, dans les structures MDS (v. fig. 2.19) 
réalisées à base de silicium, le diélectrique est représenté en règle 
générale par une couche de SiO,. Aussi, en parlant dans ce qui suit 
de la surface frontière semi-conducteur-diélectrique, aurons-nous 
en vue la structure Si-SiO, qui a la plus grande importance prati- 
que. 
La principale particularité des couches (pellicules) de dioxyde 
de silicium est de contenir toujours des impuretés donneuses. Les im- 
puretés de ce type les plus répandues sont le sodium, le potassium 
et l'hydrogène. Elles sont toutes contenues dans des solutions types 
avec lesquelles on traite la surface du silicium et de son oxyde, ainsi 
que dans le verre et le quartz dont sont faits les récipients et les 
montages d'usinage utilisés en microélectronique (v. chap. 6). 

L'expérience montre que les impuretés donneuses propres à la 
couche de Si0, sont concentrées au voisinage de la surface de sépa- 
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ration d'avec le silicium ?). C’est pourquoi, dans la pellicule de SiO, 
à la surface de séparation d’avec le silicium, il se forme une minc 
couche d’atomes donneurs chargés positivement et les électrons qu'il 
ont cédés passent dans la couche superficielle de silicium. Les con 
séquences qu'entraîne un tel passage dépendent tant du type di 
conductibilité du semi-conducteur que de la concentration des im 
puretés donneuses dans le diélectrique. Comme les atomes donneur: 
sont concentrés dans une très mince couche de diélectrique, la con 
centration en volume (at-cm-*) devient un paramètre peu commodi 
qu'on remplace par la concentration en surface (at-cm?). De 
valeurs typiques de la concentration en surface des donneurs dan: 
le dioxyde de silicium sont Visio, = (0,5 à 2,0)-1012 at-cm? 

Si le silicium est de type n, les électrons qui y arrivent de l’oxydi 
enrichissent sa couche superficielle en porteurs majoritaires: il s: 


@ Lons des accepteurs; © Ions des donneurs: - Electrons 


Fig. 3.21. Structure de la couche ee de silicium à la frontière ave 
oxyde: 


Ga, couche enrichie; b, couche appauvrie; c, couche appauvrie à canal d’inversion 


forme un canal dit de type n (fig. 3.21, a). Si la conductibilité di 
silicium est de type p, les électrons reçus de la part de l’oxyde appau 
vrissent la couche superficielle en « dénudant » les ions négatifs de: 
accepteurs (fig. 3.21, b), ou bien constituent à côté de la couche ap 
pauvrie une mince couche d’inversion de type n (fig. 3.21, c). 
3.4.2. Influence de la surface frontière Si-SiO, sur les paramètre 
des jonctions p-7.— La présence dans le silicium de canaux n, ains 
que de couches de déplétion et d’inversion dus au contact avec un: 
pellicule de SiO,, a une certaine influence, parfois même substantiel 
le, sur le fonctionnement des dispositifs à semi-conducteurs et de 
éléments des circuits intégrés. Pour les structures MDS une tell: 
influence sera examinée au n. 9.2.1. Dans ce qui suit nous allon 
examiner l'influence de la surface frontière Si-SiO, sur le fonction 


1) Si la distribution initiale des impuretés était uniforme, avec le temps 
sous l'effet de la haute température qui est caractéristique des principaux processu 
technologiques (v. chap. 6), les impuretés diffusent vers la frontière Si-SiO 
parce que dans le silicium ces impuretés ne sont pas contenues. 
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nement des jonctions p-n planar dans lesquelles les parties extérieu- 
res se terminent sur cette surface (fig. 1.3). 

La figure 3.22, a montre la région « verticale » (latérale) d'une 
jonction p-r en l’absence de pellicule de SiO,. En présence de la 
pellicule la couche superficielle appauvrie qui s’est formée dans le 


Fig. 3.22. Structure des jonctions p-r planar au voisinage de la surface: 


a, en l'absence de film d'oxyde; b, c, d, en présence de film d’oxyde et d'impuretés don- 
neuses dans l’oxyde 


silicium p (fig. 3.21, b) se confond avec la couche « verticale » ini- 
tiale (fig. 3.22, b). L’aire totale et le volume de la couche appauvrie 
augmentent et donc, en vertu de (3.26), le courant de thermogéné- 
ration qui constitue la composante principale du courant inverse dans 
les jonctions p-n croît lui aussi. La courte durée de vie des porteurs 
dans la couche superficielle favorise 
elle aussi la croissance du courant in- 
verse [v. (3.26)]. 

Si dans un silicium de type pilse 
forme, en plus de la couche appauvrie, 
un canal d'inversion n (fig. 3.21, c), 
ce dernier se réunit avec la couche 
n de la jonction et constitue en quel- 
z , que sorte son prolongement le Ion 

LAS 0 Na, at:mS de la surface (fig. 3.22, c). Il en re 
Fig. 3.23. Rapport des concen- Sulte une augmentation de l’aire résul- 
trations des donneurs dans Lo tante de la couche appauvrie de mê- 
de et des accepteurs dans le me que dans le cas précédent. Pour- 
sign pére Pour alor fant dans ce dernier cas, la couche 
appauvrie est séparée de la surface 
| _ par le canal nr conducteur. Ceci si- 
gnifie que la partie de la couche appauvrie adjacente à la surface 
et caractérisée par une courte durée de vie n’apporte pas de contri- 
bution au courant de thermogénération et celui-ci a donc une va- 
leur plus petite que dans le-cas précédent. Malgré cela, la présence 
de canaux n joue en fin de compte un rôle assez négatif. 


Na sio, ; at cm2 
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En effet, le canal » situé dans la couche p est capable de const. 
tuer un pont conducteur entre les contacts ohmiques et de cour! 
circuiter ainsi la jonction p-n (fig. 3.22, d). De plus, même en l’at 
sence de pont conducteur, la partie horizontale (adjacente à la su 
face) de la couche appauvrie est plus mince que la partie vertical 
et se caractérise, de ce fait, par une tension de claquage moins élevée 
Enfin, les électrons qui constituent le canal 7 sont facilement cap 
turés par des pièges situés dans l’oxyde et reviennent ensuite dan 
le canal. Il en résulte des fluctuations du courant dans la jonctio: 
p-n qui se manifestent par un niveau plus élevé de bruits propres 

La présence ou l’absence de canal d'’inversion nr dépend ause 
bien de la concentration en donneurs de la pellicule d'oxyde que d 
la concentration en accepteurs de la couche p. Cette dépendance es 
montrée à la figure 3.23. Si par exemple la concentration en surfac 
des donneurs dans la couche d’oxyde est Vasio, — 101% at -cm* 
le canal se forme pour des concentrations en accepteurs NW, < 
<< 6-1016 at-cm”*. Plus faible est la concentration en accepteur 
(c'est-à-dire plus forte est la résistivité de la couche p), plus fa 
cilement se forme le canal n. 

Quant aux couches n, les impuretés donneuses contenues dans 1 
pellicule d'oxyde y produisent un excès d'électrons, c’est-à-dire de 
couches enrichies (fig. 3.21, a). Ces couches jouent un rôle importan 
dans les structures MDS (v. $ 5.2) mais sont sans importance dan 
les jonctions p-n. 


CHAPITRE 4 


TRANSISTORS BIPOLAIRES 


$ 4.1. Introduction 


On appelle transistors les appareils amplificateurs à semi-con- 
ducteurs, c’est-à-dire les appareils aptes à amplifier la puissance 
électrique *). Les transistors existent en de très nombreuses variantes 
constructives et technologiques, mais suivant le principe de fonc- 
tionnement ils se répartissent en deux classes principales : les tran- 
sistors bipolaires et les transistors unipolaires. 

Le fonctionnement des transistors bipolaires est basé sur l’in- 
jection de porteurs minoritaires. Aussi, les transistors bipolaires 
comportent-ils nécessairement des jonctions p-n. Le terme « bipo- 
laire » est appelé à souligner le rôle des deux types de porteurs de 
charges (électrons et trous) dans le fonctionnement de cette classe 
de transistors : l'injection de porteurs minoritaires s’accompagne de 
la compensation de leur charge par les porteurs majoritaires (v. n. 
2.8.3). 

L'objet du chapitre actuel est l’étude des phénomènes physiques 
inhérents au fonctionnement d’un transistor bipolaire ainsi que 
l’analyse de ses caractéristiques et paramètres principaux. L'étude 
des transistors unipolaires est réservée pour le chapitre suivant. 


$ 4.2. Principe de fonctionnement 


Un transistor bipolaire est formé de deux jonctions p-n intera- 
gissantes, montées en opposition. L’interaction des jonctions est 
assurée du fait qu’elles sont disposées suffisamment près l’une de 
l’autre, à une distance inférieure à la longueur de diffusion des por- 
teurs. 

4.2.1. Structure du transistor. — Dans les transistors réels les 
deux jonctions p-n ont des surfaces nettement différentes. Cette 


1) C’est justement l’amplification de puissance (et non de tension ou de 
courant séparément) qui constitue le critère permettant de ranger un appareil 
dans la classe d'appareils amplificateurs. Par exemple, un transformateur am- 
plifie la tension (aux dépens du courant) ou le courant (aux dépens de la tension), 
mais il n’amplifie pas la puissance et de ce fait n’est pas un appareil amplifica- 
teur. 
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différence est mise en évidence sur la figure 4.1, a: la surface de la 
jonction n.,-p est beaucoup plus petite que celle de la jonction n,-p. 
En outre, dans la plupart des transistors, l’une des couches extrêmes 
(celle qui à la plus petite surface, à savoir 7.) est beaucoup plus 
fortement dopée que l’autre (n,). On voit donc que le transistor est 
un appareil asymétrique. 

L'asymétrie du transistor trouve aussi son expression dans les 
appellations des couches extrêmes : la couche fortement dopée ayant 


la plus petite surface (r.,) est appelée émetteur, et la couche ayant la 


de p 
pe CO 
SN : a où Non 


q) 


Fig. 4.1. Structures d’un transistor bipolaire: 
a, réelle; b, idéalisée (sans parties passives) 


plus grande surface (n.) est le collecteur. On distingue respective- 
ment la jonction émettrice (n.,-p) et la jonction collectrice (7,-p). 
Le sens de ces appellations sera expliqué plus loin. La couche cen- 
trale du transistor porte le nom de base. 

Chacune des jonctions p-7 du transistor possède une partie de 
fond et une partie latérale. 

La région de travail du transistor ou, comme on l’appelle, ré- 
sion active est celle qui est située au-dessous du fond de la jonction 
émettrice (dans la fig. 4.1, a cette région n’est pas hachurée). Les 
autres parties (hachurées) de la structure sont passives, c'est-à-dire 
dans une certaine mesure parasites. Leur présence est due à des 
causes d'ordre constructif et technologique (v. $ 6.9). Les parties 
passives peuvent être simulées en première approximation par des 
résistances branchées sur les couches de travail de la base et du 
collecteur. 

La figure 4.1, b représente la région active du transistor en po- 
sition horizontale. On y voit également les endroits de branchement 
des résistances rx et rc. qui caractérisent les régions passives. La 
couche fortement dopée de l'émetteur est affectée de l'indice supérieur 
« + ». La structure représentée par la figure 4.1, b sert de base pour 
l'analyse des transistors. 

L'interaction entre les jonctions émettrice et collectrice est as- 
surée par une faible largeur w de la base. Dans les transistors moder- 
nes elle ne dépasse généralement pas 1 um, alors que la longueur de 
diffusion Z est comprise entre 5 et 10 um. 
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Les principales propriétés du transistor sont déterminées par 
les phénomènes qui se produisent dans sa base. Si la base est homo- 
gène, le mouvement des porteurs de charge s'effectue exclusivement 
par diffusion. Dans une base inhomogène, il règne, comme nous le 
savons, un champ électrique interne (v. n. 2.4.7) et le mouvement 
des porteurs est combiné: la diffusion se combine avec la dérive. 
Les transistors à base homogène sont appelés transistors à diffusion 
et les transistors à base inhomogène sont dits à dérive. Actuellement, 
les plus répandus dans les circuits intégrés sont les transistors à 
dérive. 

Dans le transistor représenté à la figure 4.1, les couches extrêmes 
(émetteur et collecteur) ont la conductibilité de type », et la couche 
centrale (base) a la conductibilité de type p. Les transistors ayant 
une telle structure sont appelés transistors n-p-n. En microélectro- 
nique ‘ils jouent le. rôle principal et 
serviront de base pour l'analyse qui 
va suivre. Mais on utilise également 
des transistors dont l'émetteur et le 
collecteur possèdent la conductibilité 
de type p et la base la conductibilité 
de type n. Les transistors d’une telle 
structure sont dits transistors p-n-p. 
Leur principe de fonctionnement ne 
diffère en rien de celui des transistors 
n-p-n, mais ils utilisent des tensions 
de polarités différentes (v. plus loin) 
et sont caractérisés par certaines par- 
ticularités quantitatives. 

4.2.2. Montages fondamentaux d’un 
transistor.— Dans le montage normal 
ou en direct la tension directe est 
Fig. 4.2. Diagramme de bandes appliquée à la jonction émettrice et 
d’énergie d’un transistor monté la tension inverse à la jonction col- 

‘en direct lectrice. Dans ce cas, les électrons 

injectés de l'émetteur dans la base 

traversent cette dernière presque sans recombinaison (vu la petite 

largeur de la base) et pénètrent facilement dans le collecteur porté 

à un potentiel positif (v. diagramme de bandes d'énergie du tran- 

sistor représenté à la fig. 4.2). Ainsi, dans le montage en direct, 

le collecteur collecte des porteurs minoritaires arrivés dans la base 
d’où son appellation. 

Il est clair que pour cette polarité de la tension Île collecteur ne 
peut recueillir que les électrons. [l est donc important que le cou- 
rant d’émetteur soit constitué essentiellement par la composante 
électronique. C’est justement pour cette raison que l'émetteur est 
dopé beaucoup plus fortement que la base afin que la jonction émet- 
trice soit unidirectionnelle (v. n. 3.2.3). Quant à la jonction collec- 
trice, dans les transistors à diffusion elle est généralement aussi 
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unidirectionnelle, alors que dans les transistors à dérive elle est en 
règle générale presque symétrique. 

Dans le montage en direct, les courants de collecteur et d’émet- 
teur sont presque égaux à un faible courant de base près. Le courant 
de base compense la perte de porteurs majoritaires (trous) par suite 
de la recombinaison (qui se produit même pour une très faible épais- 
seur de la base), ainsi que par suite de l’injection des trous de la base 
dans l'émetteur. 

La résistance de la jonction collectrice polarisée en sens inverse 
est très grande, elle vaut plusieurs mégohms et plus. Ceci signifie 
que dans le circuit de collecteur on peut insérer des résistances de 
charge très élevées sans modifier la valeur du courant de collecteur. 
Par conséquent, on peut recueillir dans le circuit de charge une puis- 
sance considérable. La résistance de la jonction émettrice polarisée 
dans le sens direct est au contraire très faible [pour un courant de 
1 mA, par exemple, elle ne s'élève qu'à à 29 ohms, v. (3.27)]. C'est 
pourquoi, pour des courants presque égaux, la puissance consommée 
dans le circuit d'émetteur est très inférieure à la puissance recueil- 
lie dans le circuit de charge. Ceci signifie que le transistor est apte 
à procurer une amplification de puissance, c’est-à-dire est un appareil 
amplificateur. 

Bien que le transistor soit asymétrique, les rôles de l’émetteur 
et du collecteur peuvent être en principe échangés, c’est-à-dire que 
la tension directe peut être appliquée à la jonction collectrice et la 
tension inverse à la jonction émettrice. Un tel régime de fonction- 
nement est appelé montage en inverse. Le transfert de courant est 
nettement moins bon dans le montage en inverse que dans le montage 
en direct. Les raisons en sont les suivantes. Premièrement, la com- 
posante électronique du courant de collecteur est petite du fait que 
le collecteur est faiblement dopé. Deuxièmement, la surface d’un 
collecteur réel est beaucoup plus grande que celle de l'émetteur 
(fig. 4.1, a); il en résulte que seule une petite partie des électrons 
injectés par le collecteur atteignent l'émetteur. 

Une place à. part dans le fonctionnement d'un transistor est 
occupée par le régime de double injection ou, moins exactement, le 
régime de saturation (l'origine de ce dernier terme, qui est plus em- 
ployé, sera expliquée au n. 8.3.1). Le régime de double injection 
est caractérisé par le fait que les deux jonctions, émettrice et collec- 
trice, sont soumises à des tensions directes. Dans ces conditions, 
l'émetteur et le collecteur injectent des porteurs de charge dans la 
base, qui vont les uns à l’encontre des autres, et en même temps col- 
lectent des porteurs qui les atteignent. 

Jusqu'ici, nous avons appliqué les tensions à l'émetteur et au 
collecteur par rapport à la base (fig. 4.1, b). Un tel montage d’un 
transistor est appelé montage en base commune et désigné par BC. 
Rappelons qu'il est pratiquement impossible de se donner une ten- 
sion directe sur une jonction p-n; en règle générale on se donne la 
valeur du courant direct (v. n. 3.2.5). Le montage en base com- 
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mune est donc caractérisé par la valeur donnée du courant d'émet- 
leur. 

Le montage en base commune permet de bien mettre en évidence 
la physique d'un transistor ; il offre également certains autres avan- 
tages. Mais le fait qu'il ne procure aucune amplification de courant 
et se caractérise par une faible impédance d'entrée (égale à la ré- 
sistance de la jonction émettrice) ne le rend pas optimal pour la plu- 
part des applications. Aussi, le rôle principal dans la technique des 
transistors revient-il à un autre montage dit en émetteur commun et 
désigné par EC. Le montage en émetteur commun est caractérisé par 


Fig. 4.3. Montages en base commune Fig. 4.4. Montages en base commune 
(a) et en émetteur commun (b) d'un (a) et en émetteur commun (b) d’un 
transistor n-p-n transistor p-n-p 


la valeur donnée du courant de base. Les deux montages sont repré- 
sentés sur la figure 4.3, les symboles utilisés étant ceux adoptés 
dans la technique des schémas pour un transistor n-p-n. 

.Des montages analogues d’un transistor p-n-p sont schématisés 
à la figure 4.4. Comme cela a été dit plus haut, ces transistors sont 
caractérisés par des polarités inverses des tensions de travail. Leurs 
courants de travail circulent eux aussi dans des sens opposés à ceux 
des courants dans un transistor n-p-n. 

En microélectronique, les transistors p-n-p ne sont pas employés 
de façon indépendante, c’est-à-dire au lieu des transistors n-p-n 
dans des circuits de même classe. Mais ils peuvent être utilisés en 
combinaison avec les transistors n-p-n dans un même circuit. Une 
telle combinaison permet dans certains cas de simplifier la structure 
et l'optimisation des paramètres des circuits correspondants. Les 
transistors n-p-n et p-n-p utilisés dans de tels circuits et ces circuits 
eux-mêmes sont dits complémentaires. 


$ 4.3. Distribution des porteurs de charges 


Pour pouvoir déterminer les courants et les tensions agissant 
entre les électrodes ainsi que les charges excédentaires dans un tran- 
sistor, il est nécessaire de connaître la distribution des concentrations 
excédentaires, c'est-à-dire les fonctions An (x) ou Ap (x). Dans ce 
qui suit nous examinons ces fonctions relativement à l’élément prin- 
cipal de tous les circuits intégrés, c’est-à-dire au transistor n-p-n 
(fig. 4.1, b). 
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Dans une même couche, les fonctions An et Ap se confondent en 
vertu du principe de quasi-neutralité [v. n. 2.5.1 et formules (2.29)]. 
Aussi, nous contenterons-nous d'indiquer ci-dessus seulement les 
expressions pour les concentrations excédentaires des porteurs mino- 
ritaires. 

4.3.1. Montage en direct d’un transistor à diffusion.— Au régime 
permanent, la concentration des porteurs injectés dans la base se 
décrit par l'équation de diffusion (2.65). La solution générale de 
cette équation est du type (2.67). Les coefficients À, et À, se déter- 
minent par les conditions aux limites qui caractérisent les frontières 
entre la base d’une part et l’émetteur et le collecteur d'autre part. 

Pour écrire les conditions aux limites du montage en direct, 
admettons comme données les valeurs de la tension inverse U, 
pour la jonction collectrice et du courant direct 7, ou plus exacte- 
ment de sa composante électronique 7Z.,, pour la jonction émettrice. 

En posant | U, | > 3çr, on tire de (3.13a): An = — n,. Comme 
la concentration des électrons en équilibre dans une base de type p 
est très faible, négligeons la valeur n, et écrivons la première con- 
dition à la limite sous la forme suivante: 


Any (w) = 0. (4.1 a) 
Si l’on introduit au premier membre de (2.57a) la densité de cou- 


rant 4/9, on obtient facilement le gradient de concentration des 
électrons et donc la deuxième condition à la limite: 


d (Añb) . Ten 
dx Le pe: (4.1b) 


où D, est le coefficient de diffusion des porteurs minoritaires dans 
la base. Le signe moins devant le second membre de (4.1b) reflète 
le fait que dans un transistor n-p-n le courant d’émetteur direct, 
c'est-à-dire positif (fig. 4.3, a), signifie l’injection des électrons dans 
la base; dans ce cas, leur gradient de concentration doit être négatif 
(v. fig. 2.25). | 

En utilisant les conditions aux limites (4.1), on peut trouver les 
coefficients À. et À, figurant dans la solution générale (2.67) et 
mettre cette dernière sous la forme: 


. L sh[(w—zx)/Z] 
Añ (x) —= Le, TDpS Kh(w/L). . (4.2) 


Vu que les transistors satisfont à l'inégalité w< L, l'expression 
obtenue peut être simplifiée si l’on fait usage des relations valables 
pour de faibles valeurs des arguments: sh (2) & z et ch (z) & 1. Il 
vient 


| 8 


] (4.3) 
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Any (2) = Len (1— 


Comme il est aisé de le voir, Les transistors à diffusion, à base ho- 
mogène, se caractérisent par une distribution presque linéaire des por- 
teurs excédentaires (fig. 4.5). 

En intégrant la fonction An, (x) de 0 à w et en multipliant l’in- 
tégrale par la surface S et la charge élémentaire g, on obtient la 
valeur de la charge excédentaire dans 
la base: 


AQ» = Ten (W2/2Dy). (4.4) 


On voit que la charge .excédentaire 
est proportionnelle au courant d’émet- 
teur et, pour une valeur donnée du 
courant, elle diminue en même temps 
que l’épaisseur de la base. 


Fig. 4.5. Distribution des élec- Reportons-nous maintenant à la 
trons dans la base d’un transistor distribution des trous injectés de la 
‘ n-p-n à diffusion base dans l'émetteur. La couche 


d'émetteur étant beaucoup plus épais- 
se que celle de base, on a w,> L., où w, est l'épaisseur de la 
couche d’émetteur, Le la longueur de diffusion des porteurs (trous). 
Lorsque cette inégalité est satisfaite, la distribution des porteurs 
excédentaires sera la même que dans le cas d’une base infiniment 
longue, c’est-à-dire une distribution exponentielle (v. fig. 2.29). 
En remplaçant dans la formule (4.2) la composante électronique du 
courant par celle de trous, la concentration An, par Ap, et en posant 
w — oo, on obtient: 


> : L = 
Ape(r)= Lens 0e. (4.5) 
La distance x est comptée ici à partir de la frontière de la jonction 
vers l’intérieur de l'émetteur (v. courbe en traits interrompus de Ia 
fig. 4.5). Le rapport des concentrations aux limites Any (0) et Ape (0) 
est défini par la relation (3.14). | 
En intégrant (4.5) dans les limites de x = 0 à x — , en multi- 
pliant le résultat par S et q et en tenant compte de la relation (2.66), 
on obtient la valeur de la charge excédentaire dans l’émetteur : 


AQe = TLepte (4.6) 


où T. est la durée de vie des porteurs minoritaires dans la couche 
d’émetteur. 

4.3.2. Montage en direct d’un transistor à dérive. — La concentra- 
tion des porteurs dans une base inhomogène se décrit par l'équation 
de continuité (2.79). Comme première condition à la limite gardons 
l'expression (4.{a): 


Any (w) = 0 (4.7a) 


Pour écrire la deuxième condition à la limite, tenons compte du 
fait que dans un transistor à dérive le courant J/,, vaut la somme de 
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la composante de diffusion et de la composante de dérive. Faisons la 
somme des densités de courants (2.56a) et (2.57a) et identifions-la 
à la valeur de Z.,/S. Puis, en introduisant l'intensité du champ E 
tirée de (2.77) et en nous servant de la relation (2.58), mettrons la 
deuxième condition à la limite sous la forme suivante: 
d (Anp) An» (0) _ Ten 
dt «=0 Lan  qDiS ? 2) 


où L n est la profondeur moyenne de dopage de la base [v. (2.75). 
La raison d’être du signe moins devant le second membre de (4.7b) 
a été expliquée plus haut à l’occasion de la formule (4.1b). 

Sous la forme générale, la distribution An, (x) obtenue pour les 
conditions aux limites (4.7) est trop encombrante et peu suggestive. 
Elle se simplifie considérablement, pour w< L. Dans ce cas on a 


4—e—2nt1-(x/0)] 
An (€) = Len CNE nn + (4.8) 
où n = w/2L x. 
La grandeur n peut être mieux mise en évidence si l’on utilise 
l'expression (2.75). En introduisant x — w et en prenant les logarith- 
mes des deux membres, on obtient 


n=1/, In [W; (0)/W: (w)] (4.9) 


où À} (0) et NV; (w) sont les concentrations de l’impureté sur les 
frontières de la base d’avec l’émetteur et le collecteur. La valeur 
de n est d'autant plus élevée que la différence de concentration de 
l'impureté est plus grande.' C’est pour cette raison que l’on appelle 
facteur d'inhomogénéité de la base ?). Ses valeurs typiques qui se 
rencontrent en pratique sont n — 2 à 5. 

La distribution des porteurs décrite par l'expression (4.8) est 
montrée à la figure 4.6 à une échelle relative. Pour unité d'échelle 
est prise la concentration limite des porteurs dans un transistor 
à diffusion [v. (4.3)1: 

Anp (0) = Len (W/QD 55) 


(l'indice D symbolise un mouvement dû exclusivement à la diffu- 
sion). L'examen de la figure 4.6 montre que lorsque le facteur d'in- 
homogénéité augmente, la distribution des porteurs dans la base 
d'un transistor à dérive s’écarte de plus en plus de la distribution li- 
néaire. À valeurs égales du courant d’émetteur, les concentrations 
excédentaires sont beaucoup plus faibles dans les transistors à dérive 
que dans les transistors à diffusion. 


1) Au numéro 2.8.4 nous avons examiné aussi le mouvement des porteurs 
dans un semi-conducteur inhomogène mais pour d’autres conditions aux limites: 
l'étendue de la couche était supposée infiniment grande et sur la frontière de 
l'émetteur était donnée la concentration des porteurs, ce qui équivaut à la don- 
née de la tension sur la jonction [v. (3.13a)j. La relation entre le facteur de 
champ 6 utilisé pour ces conditions [v. (2.78)] et le facteur d’ D OROEAÈNE M, 
qui est commode pour une mince base, est de la forme n = Ow/L 
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En intégrant la fonction (4.8) et en multipliant le résultat par 
S et q, on obtient la valeur de la charge excédentaire dans la base: 


w? In—1+e-21 
AO = Len pe (M — |). (4.102) 
La fonction composée figurant entre parenthèses est bien approchée 
par la fonction simple (n + 1)-! On peut donc écrire la charge 
excédentaire sous la forme 


AQp = Len [W?/2 (n + 1) D]. (4.10b) 


La distribution des trous injectés de la base dans l’émetteur est 
représentée sur la figure 4.6 par la courbe en traits interrompus. Cette 
distribution et la charge excédentaire correspondante peuvent être 
évaluées à l’aide des formules (4.5) et (4.6). 

4.3.3. Gas de montage en inverse et de régime de double injection. — 
Les distributions des porteurs tant dans la base que dans le collecteur 


(a) © 


NAVNN TE Na 


NN NN 


CEA 
pe : 
0 0,4 0,8 x/w 
Fig. 4.6. Distribution des élec- Fig. 4.7. Distribution des 
trons dans la base d’un transistor électrons dans la base d’un 
à dérive transistor à diffusion monté 


en inverse 


en cas de montage en inverse d’un transistor à diffusion à jonction 
collectrice unidirectionnelle sont pratiquement les mêmes que dans 
le montage en direct (cf. fig. 4.7 et 4.5). 

Dans les transistors à dérive, la distribution des porteurs dans 
la base en cas du montage en inverse a un aspect qualitatif différent. 
Ceci tient à ce que pour les électrons injectés par le collecteur le 
champ régnant dans la base est ralentisseur et non pas accélérateur. 
En changeant le signe du facteur n dans l’expression (4.8), on obtient 
pour la distribution des porteurs excédentaires dans la base Ia re- 
lation suivante: 


2n[1 -(x/w)] __ 4 
An (x) = Ten = < 


en GDS 2m  ? (4.11) 
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OÙ Len est la composante électronique du courant de collecteur, et 
la coordonnée x est comptée dans le sens du collecteur vers l'émetteur. 
Les courbes représentatives de cette distribution sont montrées 
sur la figure 4.8. La comparaison des figures 4.8 et 4.6 montre qu’en 
cas de montage en inverse les concentrations excédentaires sont plus 
fortes dans un transistor à dérive que dans un transistor à diffusion. 
Il en est de même pour les charges ex- 

cédentaires. En changeant Île signe du ® "h 
facteur n dans (4.10a), on obtient la Anp@) 
valeur de la charge excédentaire dans ia 
base : 


| w? e21—2n—1 
AQb= Len 5 2 — 

Les concentrations et les charges ex- 
cédentaires dans le collecteur se déter- 
minent par les expressions (4.5) et (4.6) te 
à condition de remplacer les indices «e» Zxz/w 0,8 
par «c». La jonction collectrice étant Fée 28 Distibulion. des 
dans les transistors à dérive presque  éctrons dans la base d’un 
symétrique, les concentrations aux limi- transistor à dérive monté en 
tes des électrons et des trous sont en inverse 
vertu de (3.14) presque les mêmes 
(v. courbe en traits interrompus de la fig. 4.8). Par conséquent, 
les composantes d'électrons et de trous du courant de collecteur se- 
ront d’un même ordre de grandeur ainsi que les charges excédentaires 
dans le collecteur et dans la base. 

Au régime de double injection, lorsque les deux jonctions, émet- 
trice et collectrice, sont polarisées dans le sens direct, la distribu- 
tion des porteurs excédentaires dans la base peut être déterminée 
de façon approchée en faisant la somme des distributions pour les 
montages en direct et en inverse (fig. 4.9). Dans ce cas, la distribu- 
tion dans les transistors à diffusion prend une forme trapézoïdale 
(fig. 4.9, a), et la charge excédentaire est beaucoup plus grande 
que dans le montage en direct. Quant aux transistors à dérive 
(fig. 4.9, b), la distribution résultante et la charge excédentaire 
résultante y sont voisines des valeurs propres au montage en inverse. 

La charge excédentaire globale qui s’accumule dans toutes les 
trois couches du transistor peut être exprimée par l'intermédiaire du 
courant de base. En effet, le courant 7, n’est rien d'autre que la vi- 
tesse de croissance de la charge positive dans la base. En régime per- 
manent, la neutralité de la base sera assurée à condition que la vi- 
tesse de croissance de la charge positive soit égale à la vitesse de sa 
décroissance. La diminution de la concentration des trous est due, 
premièrement, à leur injection dans l'émetteur et dans le collecteur 
(on a en vue le cas général de double injection), et, deuxièmement, 
à La recombinaison dans la base. L'égalité des vitesses de croissance 
et de décroissance de la charge positive dans la base peut s’écrire 


D, 


4 0 
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sous la forme: 


In = Lep + Top + AQb/T; 


Où Jep et Jp sont les composantes de trous des courants d’émetteur 
et de collecteur et 7, est la durée de vie des porteurs dans la base. 

En se servant de (4.6), il est facile d'exprimer les composantes 
de trous des courants Je» et Z., par les charges excédentaires AQ, 
et AQ..et les durées de vie correspondantes 7, et t.. Si l’on suppose 
pour simplifier que les durées de vie dans toutes les trois couches du 


Q w 6 4 0 w æ 


a) b) 


Fig. 4.9. Distribution des électrons dans la base au régime de double injection 
(courbes en traits interrompus: composantes dans les montages en direct et en 
inverse) : | 
a, transistor à diffusion, b, transistor à dérive 


transistor sont les mêmes et égales à v%, la charge excédentaire globale 
sera liée au courant de base par la relation simple suivante: 


AQ = Ip. (4.19) 


A des durées de vie inégales, la proportionnalité entre la charge 
globale et le courant de base sera conservée, maïs l’expression sera 
plus encombrante. Dans les cas où les charges AQ. et AQ. sont négli- 
geables, l’expression (4.12) est utilisée pour l’évaluation du courant 
de base. | 

Jusqu'ici nous avons raisonné sur une structure idéalisée du 
transistor (fig. 4.1, b). Dans une structure réelle (fig. 4.1, a), la 
surface de la jonction collectrice est beaucoup plus grande que celle 
de la jonction émettrice. C’est pourquoi, dans le montage en inverse, 
le collecteur injecte les électrons non seulement dans la région active 
mais également dans la région passive de la base. La charge globale 
qui s’accumule dans les deux régions est évidemment plus grande 
dans le montage en inverse que dans le montage en direct. 

La région passive de la base étant beaucoup plus épaisse que sa 
région active et les concentrations aux limites des électrons excé- 
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dentaires étant les mêmes, la distribution des porteurs dans la région 
passive présente une allure plus douce. Cette différence de distri- 
bution produit sur la frontière 
N S | 
ES 


entre les régions active et passive CL 

un gradient de concentration des ® 
électrons. Il en résulte qu’une 2) 

partie des électrons injectés dans 72) 

surface S, (fig. 4.10) s'écartent 
de la trajectoire rectiligne et tom- NN © NN 
bent non pas sur la surface de : 


la région passive à partir de la 

l'émetteur mais sur ses parties pig, 4,10. Trajectoires des électrons 
latérales. Dans ces conditions, le  injectés dans la base d’un transis- 
problème de l’analyse cesse d’é- tor monté en inverse 

tre unidimensionnel, c’est-à-dire se 

complique fortement. Néanmoins, la charge globale des porteurs 
excédentaires qui s’accumule dans les régions active et passive de la 
base est définie comme précédemment par la formule (4.12). 


$ 4.4. Gaïns en courant 


Dans les montages ordinaires à transistors la grandeur de sortie 
(grandeur à commander) est constituée soit par le courant de collec- 
teur, soit par le courant d'émetteur, et la grandeur d'entrée (grandeur 
de commande) soit par le courant de base, soit par le courant d’émet- 
teur. Le rapport entre le courant d’entrée et le courant de sortie est 
caractérisé par le coefficient d'amplification ou, comme on le dit 
plus souvent, par le gain en courant. 

4.4.1. Définitions générales.— La relation entre le courant de 
collecteur et le courant d'émetteur peut s’écrire sous la forme sui- 
vante ?) 


I, =.al.. (4.13) 


Ici, & est le gain en courant d'émetteur, un des paramètres fondamen- 
taux du transistor. Ce paramètre est particulièrement commode dans 
les cas où le courant d’'émetteur peut être considéré comme une gran- 
deur donnée, par exemple dans les montages en base commune 
(fig. 4.3, a). Le gain & est voisin de l'unité. Pour les transistors in- 
tégrés, sa valeur est le plus souvent comprise entre 0,99 et 0,995. 


1) Si Z, = 0 (émetteur en circuit ouvert), le circuit du collecteur soumis à 
la tension inverse est parcouru par le courant inverse de la jonction. Aussi, en 
toute rigueur, le second membre de (4.13) doit-il comporter encore un terme 74 
[courant de thermogénération, v. (3.24)]. Mais le courant J, est très inférieur 
SAT de travail même à hautes températures, si bienf qu'on peut le 
négliger. 
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Pour établir la relation entre le courant de collecteur et le cou- 
rant de base, introduisons dans (4.13) la valeur 7, — I, + I. 
La relation cherchée se met alors facilement sous la forme 


TI, = BI}. (4.14) 
Ici, B est le gain en courant de base: 
B = a/(1 — a). (4.15) 


Ce paramètre, largement utilisé en électronique des transistors, est 

spécialement commode pour les cas où est donné le courant de base 

et avant tout pour les montages en émetteur commun (fig. 4.3, b). 

Les valeurs typiques du gain B sont comprises entre 100 et 150. 

Le gain B est d'autant plus élevé que le gain & est voisin de l'unité. 
Ecrivons le gain & sous la forme suivante: 


Je. Len Le 
Le le Jen” 


Chacun des deux facteurs au second membre de cette expression a 
sa signification physique et son appellation. 
Le premier facteur 


Ÿ = Lenlle = Len/(Len + Lep) (4.16) 


est appelé taux d'injection. Il caractérise la fraction du courant d'émet- 
teur total transportée par la composante utile, c’est-à-dire la com- 
posante électronique !). Comme il est indiqué précédemment, seule 
cette composante est capable d’atteindre le collecteur et de consti- 
tuer son courant. 

Le second facteur 


= Lol (4.17) 


est appelé rapport de transfert. I] caractérise la fraction des porteurs 
injectés qui n'ont pas subi de recombinaison sur leur trajet vers le 
collecteur. Seuls ces porteurs constituent le courant de collecteur. 

Ainsi, le gain en courant d’émetteur peut s’écrire sous la forme 


a = YA. (4.18) 


Eu égard au rôle prépondérant que le paramètre & joue dans le 
fonctionnement du transistor, examinons de plus près ses composantes. 

4.4.2. Rapport de transfert. — Pour déterminer le rapport * 
à partir de la relation (4.17), il est nécessaire de calculer au préalable 
le courant 7Z,. Pour des transistors à diffusion on peut le faire à l’aide 
de la distribution (4.2). En déterminant le gradient de concentra- 
tion pour æ = w, en le portant dans l'expression (2.57a) et en multi- 


1) Rappelons que nous raisonnons sur un transistor n-p-n. Dans un tran- 
sistor p-n-p, c'est la composante de trous qui sera utile. 
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pliant par la surface S de la jonction, on trouve le courant 74. Puis 
on tire de (4.17): 


W:=— 


7} 

FT — sech Fa (4.19) 
(le signe moins est omis vu qu'à une valeur négative du gradient de 
concentration des électrons correspond le sens positif du courant 
I,, v. fig. 4.3, a). L'expression (4.19) est une des expressions fonda- 
mentales de la théorie des transistors. 

En tenant compte de ce que w<< L, on peut développer le second 
membre de (4.19) en série à deux premiers termes près et obtenir 
une expression plus commode : 


1 
KE LT QE: 208) 
Le deuxième terme au dénominateur étant très inférieur à l’unité, 
on peut utiliser encore une approximation: 


= 1—1,, (w/L}?: (4.20b) 


Par exemple, si w/L = 0,1 à 0,2, on a x — 0,98 à 0,995. 

Les expressions (4.20) montrent clairement que le rapport de 
transfert est d'autant plus voisin de l'unité que la longueur de diffusion 
est plus grande et l'épaisseur de la base est plus petite. Pourtant l’aug- 
mentation de la longueur de diffusion [c’est-à-dire de la durée de 
vie, v. (2.66)] diminue l’aptitude du transistor à fonctionner à fré- 
quence élevée. Aussi, la voie principale à suivre dans le développement 
des transistors est la réalisation de très faibles épaisseurs de base. 

Pour des transistors à dérive, le rapport de transfert s'obtient 
de façon analogue et se caractérise par une structure également ana- 
logue : 


1 
de, ] EE (4.21a) 
LICE UT (+) 
ou encore 
1 w \2 
me 20 


Ces formules diffèrent des formules (4.20) par le facteur complé- 
mentaire (n + 1) ! qui a été déjà utilisé dans l'expression (4.10b). 
Si, par exemple, dans un transistor à diffusion x — 0,98 à 0,995, 
dans un transistor à dérive on aura, pour la même épaisseur de la 
base et n —= 3, x — 0,995 à 0,999. Au point de vue physique une 
augmentation du rapport de transfert dans les transistors à dérive 
s'explique par le mouvement plus rapide des porteurs dans un champ 
accélérateur et donc une plus faible probabilité de recombinaison. 

4.4.3. Taux d’injection.— Divisons le numérateur et le dénomina- 
teur au second membre de (4.16) par le courant 7,,. Puis, introdui- 
sons les courants /., et Z., donnés par lés expressions (4.8) et (4.5) 


f-(7n3 129 


en y posant z = 0. En utilisant (3.14), remplaçons le rapport des 
concentrations limites Ape (0)/Anyx (0) par le rapport des concentra- 
tions des impuretés V,/N.. Alors le taux d'injection d’un transistor 
à dérive se met sous la forme suivante: 


: De w Np 1—e721 \7i 
= (+R —-) (4.22a) 


Pour n => 1, le terme exponentiel peut être négligé. Pour des tran- 
sistors à diffusion, on obtient en posant n = 0: 


D D Nb 1 
v=(t+si me). Fee 


On voit que le taux d'injection est d'autant plus voisin de l’unité 
que l'épaisseur de la base est plus petite et la différence entre Îles 
concentrations limites des impuretés dans les couches d’émetteur et 
de base est plus grande. C’est la raison pour laquelle on s'efforce 
toujours de doper la couche d'émetteur aussi fortement que possible, 
de sorte qu’elle se transforme en règle générale en semi-métal. Dans 
ces conditions, les valeurs de calcul de y peuvent s'élever jusqu'à 
0,9999 et plus. | 


Les formules (4.22) sont obtenues à partir de la condition que les courants 
Ten €t Zep Sont transportés exclusivement par des porteurs injectés, c’est-à-dire 
que les pertes de porteurs dans la région de la jonction émettrice sont nulles. 
Au microrégime, pour de faibles courants, une telle hypothèse n’est pas justifiée, 
de sorte que l’on doit tenir compte de la recombinaison dans cette jonction. 
Alors, comme on le voit sur la figure 3.9, le rapport entre la composante d’élec- 
trons et la composante de trous du courant d’'émetteur se trouve modifié de 
façon que la composante de trous devient prépondérante. Autrement dit, le taux 
d'injection subit encore une diminution. | 
= Le fait que la recombinaison devient substantielle justement dans le do- 
maine des faibles courants comporte l’explication suivante. Les pertes par re- 
combinaison des porteurs dépendent du volume de la jonction et sont donc 
relativement constantes. Aussi, sur Le fond des flux de porteurs intenses, le rôle 
de telles pertes est insignifiant, mais il devient plus important lorsque l’inten- 
sité des flux diminue. La plus grande partie des pertes par recombinaison se 
produit dans la couche superficielle. Par conséquent, la qualité de traitement de 
la surface a une influence déterminante sur la valeur du taux d'injection dans le 
domaine des faibles courants. 


Des valeurs typiques du taux d'injection, compte tenu de la 
recombinaison dans la jonction émettrice, sont comprises entre 
0,99 et 0,997 pour le régime normal et entre 0,98 et 0,985 pour le 
microrégime. | … 

4.4.4. Gains en courant dans les montages en direct et en inverse. — 
En multipliant le rapport de transfert et le taux d'injection (4.21a) 
et (4.22a), en négligeant le terme du deuxième ordre de petitesse, 
en développant en série aux termes du premier ordre près, on obtient 
le gain en courant d’émetteur: 


_ Î w 2 De LU Nh 4—e7°1 4 9 
aæ=1 2(n+1) (— | eo 
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En introduisant le produit des (4.21a) et (4.22a) dans l'expression 
(4.15) et en négligeant le terme du deuxième ordre de petitesse, on 
obtient le gain en courant de base. EÉcrivons-le sous la forme: 


a (= ) + De ns N5 1—e- 21 (4 24) 
B  2(n+1) \ L5 7 ‘ Dp Le Ne 20 | 


Nous tirons de l’expression (4.24) les conclusions suivantes : 

— ‘le gain en courant d’un transistor augmente lorsque l’épais- 
seur de la base diminue; 

— le rôle déterminant est joué par le rapport de transfert lorsque 
l'épaisseur de la base est relativement grande et par le taux d'in- 
jection lorsqu'elle est suffisamment petite; 

— toutes choses étant égales par ailleurs, le gain est plus élevé 
dans un transistor à dérive que dans un transistor à diffusion. 

Les gains dans le montage en inverse ne se prêtent pas à une ana- 
lyse rigoureuse parce que les phénomènes de mouvement des porteurs 
sont dans ce cas du type à deux dimensions (fig. 4.10). De nombreux 
porteurs injectés par le collecteur dans la région passive de la base 
n’atteignent pas l'émetteur mais se recombinent dans la couche de 
base et sur la surface. C’est pourquoi le rapport de transfert inverse 
x, dépend en grande part du rapport de la surface de l’émetteur 
(S,) à la surface du collecteur (S, + S, + S;) et peut devenir net- 
tement inférieur à l’unité. De plus, si la jonction collectrice est pres- 
que symétrique, le taux d'injection y, sera lui aussi bien faible. 
Dans de telles conditions, le gain inverse «&, peut s’abaisser à 0,7 et 
moins même dans des transistors à diffusion. Dans des transistors 
à dérive il prend une valeur encore plus petite, ce qui est dû à l’action 
du champ ralentisseur. 

Notons. cependant que puisqu'une partie notable des porteurs 
injectés dans la région passive de la base arrivent tout de même sur 
l'émetteur du côté de sa surface latérale, pour la détermination du 
rapport de transfert inverse %7, il convient d'utiliser non pas la sur- 
face de la partie de fond de l’émetteur (S, de la fig. 4.10), mais une 
certaine surlace eflective S, + S, qui peut être plusieurs fois plus 
srande que la surface du fond. Il en résultera une augmentation du 
rapport x. Par contre, la longueur des trajectoires que suivent les 
porteurs tombant sur la partie latérale de l'émetteur est plus grande 
que w, ce qui entraîne, suivant (4.20), une diminution de %/. 

Ainsi, les paramètres inverses a; et B, sont toujours inférieurs aux 
paramètres correspondants dans le montage en direct. Pourtant leurs 
valeurs peuvent varier suivant la structure du transistor dans des 
limites assez larges. C’est ainsi que le gain B,, qui ne dépasse pas 
généralement 0,5 à 1,5, peut atteindre dans des structures spéciales 
o à 10 et plus. 

4.4.5. Variation des gains en fonction du régime et de la températu- 
re— Les gains & et B dépendent du régime de fonctionnement du 
transistor (c’est-à-dire du courant et de la tension sur la jonction 
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collectrice), ainsi que de la température. Les courbes traduisant 
la variation du gain B en fonction du régime et de la température sont 
représentées respectivement par les figures 4.11 et 4.12. 

La baisse du gain dans le domaine des faibles courants s'explique 
par une diminution du taux d'injection par suite de la recombinaison 


100 


G00! 001 QT 1 Ie, mA 5 10 15 Ve, V 
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Fig. 4.11. Variation du gain en courant: 
a, en fonction du courant collecteur; b, en fonction de la tension collecteur 


dans la jonction émettrice que nous avons signalée au n. 4.4.3. 
La baisse dans le domaine des forts courants (qui ne sont pas caracté- 
ristiques des circuits intégrés) est due à une augmentation de la 
résistivité de la base lorsque les concentrations des porteurs excé- 
dentaires sont fort élevées. Ce cas est équi- 
valent à une augmentation de la concentra- 
tion en impureté de la base, ce qui conduit, 
en vertu de (4.22), à une diminution du 


iT taux d'injection. 
Dans le domaine des faibles courants, 


la fonction B (7) peut se mettre sous la 


=39 -40 0 40 8orec orme analytique suivante: 
MATE 
Fig. 4.12. Variation du B,=B, / re : (4.25) 
gain en courant avec la C1 
LEMPErREUTE où la valeur B, correspond au courant J,. 


et la valeur B, au courant 7... L’expo- 
sant M constitue une caractéristique particulière de la perfec- 
tion physique et technique d'un transistor, son aptitude à 
fonctionner au microrégime. Pour les transistors fabriqués actuelle- 
ment on peut poser M Æ 6, c’est-à-dire que le gain B est assez peu 
sensible au courant. Il y a un certain temps d'ici, des valeurs typi- 
ques étaient M = 3 et même M = 2. Si l’on pose 7,.,/1,, & 107$, 
on obtient pour M = 6, B, & 0,3 B,; pour M = 2, la valeur de 
B, sera d'un ordre de grandeur plus petite. 

La variation de B en fonction de la tension U, est due première- 
ment à l'effet Early (qui se produit quelque petites que soient les 
tensions) et deuxièmement, aux phénomènes qui se manifestent dans 
la jonction collectrice juste avant son claquage. 
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L'essence de l'effet Early peut être résumée comme suit. Üne 
variation de la tension inverse sur le collecteur produit une variation 
de l'épaisseur de la jonction collectrice Z, [v. (3.9) et (3.10)]. Une 
variation de /. entraîne une variation de l'épaisseur de la base w: 
si la jonction s’élargie, la base se rétrécit et inversement (v. fig. 4.2). 
Dans le cas le plus défavorable Aw — — AJ,. La variation de l’épais- 
seur de la base affecte nombre de paramètres du transistor, de sorte 
qu’on est souvent amené à prendre en considération l'effet Early. 

Lorsque la tension VU, augmente, l’épaisseur de la base diminue 
par suite de l’effet Early et donc le gain B croît en vertu de (4.24). 
Quand la tension U, se rapproche de la valeur de claquage, le cou- 
rant du collecteur et donc le gain en courant augmentent encore 
grâce à l’ionisation par choc dans la jonction collectrice (v. n. 3.2.7). 
Pour cette gamme de tensions, le gain en courant peut s’écrire sous 
la forme 


B — Ma/ (1 — Ma), (4.26) 


où M est le coefficient de multiplication des porteurs par ionisation 
par choc. 

À la condition que Ma = 1, lorsque B —- w, il se produit un 
claquage spécifique propre au montage en émetteur en commun, 
c'est-à-dire au régime de courant de base donné. Egalant la valeur 
de M tirée de (3.29) à la valeur de 1/«, il n’est pas difficile d'obtenir 
la tension d’un tel claquage (fig. 4.11, b): 


Ur=Umy 1—0. (4.27) 


La tension U» est beaucoup plus petite que la tension ÜU,;, propre 
au montage en base commune, c’est-à-dire au régime de courant 
d'’émetteur donné. Si, par exemple, & = 0,99 et nr = 3, on a Ug & 
Z O2U y. 

Le claquage peut résulter non seulement de l’ionisation par ava- 
lanche mais aussi du rétrécissement de la base par suite de l’augmen- 
tation de la tension sur le collecteur (v. ci-dessus l'effet Early). 
Si la jonction collectrice s’élargit à un tel degré que l’épaisseur de 
la base tombe à zéro, les deux jonctions du transistor se rejoindront 
et le courant circulera directement de l’émetteur dans le collecteur, 
c'est-à-dire qu’il se produira un claquage. Ce phénomène est connu 
sous le nom d'effet de pincement et la tension qui lui correspond est 
appelée tension de pincement. L'analyse faite à l’aide de l’expression 
(3.10) permet d'écrire la tension de pincement sous la forme 


UV = (aNpb/280€) w,, (4.28) 


où V}, est la concentration en impureté de la base; w, l’épaisseur 
de la base pour U, — 0. Un tel type de claquage est propre à des 
transistors ayant une base extrêmement mince. Par exemple, si 
Ny = 106 at-cm * et w, = 0,7 um, on a U,, = 3,5 V. 

La variation du gain B en fonction de la température est due 
principalement à la variation de la durée de vie des porteurs avec 
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la température t (7°). Lorsque la température s'élève, la durée de vie 
devient plus longue (v. fig. 2.18, b) et donc la longueur de diffusion 
L;,, augmente. Il en résulte suivant (4.24) une augmentation du gain 
B. En outre, lorsque la durée de vie augmente, la recombinaison dans 
la jonction émettrice devient moins intense, ce qui contribue à 
J’augmentation du taux d'injection et du gain B. 


$ 4.5. Réseaux de caractéristiques statiques 


En partant du fait qu'un transistor bipolaire est l’ensemble de 
deux jonctions p-7 mises en opposition et interagissantes, il peut 
être représenté par un schéma électrique équivalent ou, comme on 


al? 


Fig. 4.13. Modèle physique d’un transistor bipolaire 


le dit, par un modèle physique. Un tel modèle est représenté par la 
figure 4.13. Connu sous le nom de modèle d’Ebers et Moll, il a pris 
la plus grande extension. 

4.5.1. Modèle d’Ebers et Moll.— Il ne caractérise que la région 
active du transistor. Si on le complète de résistances traduisant la 
présence de régions passives de la base et du collecteur (v. fig. 4.1, b), 
son emploi devient peu commode et sa clarté disparaît. 

Le modèle d’Ebers et Moll reflète bien la réversibilité d’un tran- 
sistor, c’est-à-dire l’équivalence de principe de ses deux jonctions. 
Cette équivalence se manifeste d’une façon particulièrement claire 
au régime de double injection lorsque les deux jonctions sont sou- 
mises à des tensions directes. À ce régime, chacune des jonctions 
injecte des porteurs dans la base et en même temps collecte des por- 
teurs issus de l’autre jonction qui l’atteignent. Les courants trans- 
portés par les porteurs injectés sont désignés par /, et 7, et les cou- 
rants constitués par les porteurs collectés par «1, et &;l,, où &n 
et «, sont les coefficients de transfert de courant des montages en 
direct et en inverse respectivement. Dans le modèle considéré les 
courants à xl, et &;l, sont obtenus à l’aide de sources (générateurs) 
de courant 1). 


}) La notion de source ou de générateur de courant est largement employée 
dans la théorie des circuits électriques. C’est l’analogue dual de la notion de 
source ou de générateur de f.é.m. Une source de f.é.m. parfaite se caractérise 
par une résistance interne nulle, alors qu’une source de courant parfaite doit 
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Ecrivons les relations qui découlent de la fig. 4.13: 
l5=R=G;Ek;: (4.29a) 
T, — & nl: Fe 1e: (4.29b) 


Nous admettrons que la caractéristique courant-tension de chacune 
des jonctions p-n se décrit par l’expression (3.16); dès lors on a 


T,= Tes (7er —1); (4.30a) 
T,= 160 (e°e/°r —1), (4.30b) 


où Leo et co sont les courants thermiques des jonctions correspon- 
dantes. Chacun d'eux peut être mesuré si l’on se donne une tension 
inverse | U | => 3 pr sur la jonction et met en court-circuit l’autre 
jonction. Toutefois, en pratique on mesure les courants thermiques 
dans l’une des jonctions en mettant la deuxième à circuit ouvert et 
non pas en court-circuit. Les valeurs correspondantes des courants 
obtenus sont désignées par Leo et Leo. 

En se servant des formules (4.29), on peut établir facilement la 
relation entre les courants thermiques mesurés pour la deuxième 
jonction à circuit ouvert et en court-circuit : 


Le 


e0 — Has (4.31a) 
, I 
0  — . (4.31b) 


C'est précisément les grandeurs Z4 et Zc0 qu'on convient d’appeler 
courants thermiques dans les jonctions des transistors. 

En introduisant les valeurs des courants J, et 7, définies par 
(4.30) dans les relations (4.29), on obtient les expressions analyti- 
ques pour les caractéristiques courant-tension statiques d’un tran- 
sistor : 


Le== Léo (e7#/9T 1) —œle0 (7 c/°T 1); (4.32a) 
I, = anléo (e7e/9r —1)— ip (e°c/?r 1). (4.32b) 

Le courant de base est la différence des courants 7. et Z.: 
1=(1— ay) Lo (60/97 1) + (1—œ) Lo(e/e/ T1). (4.320) 


Les expressions (4.32) sont connues sous le nom de formules 
d'Ebers et Moll. Elles constituent le modèle mathématique d’un 
transistor et servent de base pour l’analyse de ses régimes statiques. 

[1 convient de souligner que dans les formules (4.32) on considère 
comme positives les tensions directes (indépendamment du fait que 
dans des transistors n-p-n la polarité réelle des tensions directes sur 


présenter une résistance interne infiniment grande. Une source de courant dé- 
termine une valeur (rigide) du courant dans le circuit quelle que soit sa résis- 
tance. 
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l'émetteur et le collecteur par rapport à la base est négative). En 
outre, les paramètres 0 et 50 intervenant dans les formules (4.32) 
sont précisément des courants thermiques définis par l’expression 
(3.17) et non pas des courants inverses des jonctions, ces derniers 
étant dans des transistors au silicium beaucoup plus intenses que les 
courants thermiques. C’est seulement dans le cas où les deux jonctions 
sont soumises à des tensions inverses que les formules (4.32) cessent 
d'être valables et les courants inverses doivent se déterminer en 
tenant compte du courant de thermogénération (3.26). 

On démontre que les transistors vérifient la relation 


& nl eo — LL: (4.33) 


qui permet de simplifier les expressions obtenues sur la base des 
formules (4.32). 

4.5.2. Caractéristiques pour le montage en base commune.— On 
sait que le montage en base commune (fig. 4.3, a) est caractérisé 
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Fig. 4.14. Réseaux de caractéristiques statiques de sortie (2) et d’entrée (b) 
d’un transistor monté en base commune 


par des valeurs données du courant d’émetteur et de la tension de 
collecteur. On appelle donc caractéristiques pour le montage en base 
commune les réseaux de courbes traduisant les fonctions Z4 (fe; 
U.) et le (Ue; U.). L'un de tels réseaux représentant la fonction 
I, (U.) pour différentes valeurs du courant 7, (fig. 4.14, a) est appelé 
réseau de caractéristiques de sortie ou de caractéristiques de collecteur ; 
l’autre, représentant la fonction Z.(U.) pour différentes valeurs 
de la tension U, (fig. 4.14, b) est appelé réseau de caractéristiques 
d'entrée ou de caractéristiques d'émetteur. Les deux réseaux se dédui- 
sent aisément des formules (4.32) et s’écrivent sous la forme 


Te= anle— Leo (8° c/°T—1) ; (4.34) 
Us = qr In [++ Lay (e/e/Pr —1)|. (4,35) 
RE > 
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Le réseau de caractéristiques d’émetteur (4.35) est écrit sous la 
forme de U. (Ze) parce que la valeur donnée (argument) est le courant 
d'émetteur. 

Sur la figure 4.14, a, on voit clairement deux régimes de fonc- 
tionnement fondamentalement différents d’un transistor : le régime 
actif normal correspondant aux tensions inverses sur la jonction 
collectrice (premier quadrant) et le régime de double injection ou de 
saturation correspondant aux tensions directes sur la jonction col- 
lectrice (deuxième quadrant). Le régime actif est caractéristique 
des circuits amplificateurs et le régime de double injection, des 
circuits de commutation (impulsionnels). 

Pour le régime actif, les formules (4.34) et (4.35) se simplifient, 
car pour | VU, | = 3œr les termes exponentiels disparaissent. En 
outre, si l’on néglige le courant Z,, et la valeur de 1 — & y, la for- 
mule (4.34) se ramène à la formule (4.13): 


le = axle, (4.36a) 
et la formule (4.35) à la formule (3.22): 
Us = or In (Z4/Léo). (4.36b) 


Il résulte des expressions (4.36) qu'au régime actif la tension du 
collecteur n'influe ni sur la caractéristique de sortie (de collecteur), 
ni sur la caractéristique d'entrée (d'émetteur). 


Cette conclusion est valable dans la plupart des cas pratiques. Cependant, 
en principe, le courant de collecteur et la tension de l’émetteur varient un peu 
avec la tension du collecteur. Ceci signifie que les caractéristiques de sortie de la 
figure 4.14, a présentent une pente finie [déterminée par la résistance de la 
jonction collectrice, v. (4.42)] et que les caractéristiques d’entrée se déplacent 
légèrement lorsque la tension du collecteur subit des variations (v. fig. 4.14, b). 
La cause de ces deux variations est constituée par l'effet Early (v. p. 133). 
Son influence sur la pente des caractéristiques de sortie sera examinée au $ 4.6. 
Quant au déplacement des caractéristiques d’entrée, l’influence de l'effet Early 
se manifeste de la façon suivante. Une variation de la tension du collecteur 
produit une variation de l'épaisseur de la base. Puisque le courant d’émetteur 
et donc le gradient de concentration des porteurs sont donnés, une variation de 
l'épaisseur de la base entraîne une variation de la concentration limite des por- 
teurs (v. fig. 4.5), ce qui est nécessairement lié, suivant (3.12), à une variation 
de la tension sur la jonction. 


La structure de (4.36b) étant la même que celle de l'expression 
générale (3.22), répétons ce qui a été dit au n. 3.2.5: dans la gamme 
de courants de travail la tension U . reste presque inchangée et peut donc 
être considérée comme paramètre U* d'un transistor au silicium. Pour 
le régime de courant normal (0,1 à 1 mA), U* & 0,7 V, pour le 
microrégime (1 à 10 uA), U* = 0,5 V. La sensibilité thermique de 
la tension de l’émetteur est définie par la formule (3.23), pour des 
transistors au silicium elle est comprise entre —1,5 mV/°C et 
—2 mV/C. 

Le régime de double injection est caractérisé par une baisse du 
courant de collecteur pour une valeur inchangée du courant d'émet- 
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teur. C’est le résultat de l'injection dans le sens opposé de la part 
du collecteur [v. deuxième terme au second membre de (4.34)]. Il 
importe d'observer que dans le cas des transistors au silicium une 
diminution notable du courant 7, se produit non pas pour U, — 0 
mais pour des valeurs suffisamment élevées des tensions directes 
Ue. Ceci tient à ce que le débloquage pratique d’une jonction p-n 
(dans le cas considéré, de la jonction collectrice) ne s'effectue que 
pour des tensions directes de U* — 0,1 V, c’est-à-dire pour 0,4 à 
0,6 V (v. p. 95). Tant que la tension n’a pas atteint cette valeur, le 
deuxième terme au second membre de (4.34) reste infime et le cou- 
rant de collecteur garde sa valeur égale à & le. 

4.5.3. Caractéristiques pour le montage en émetteur commun.— 
On sait que le montage EC (fig. 4.3, b) se caractérise par la donnée 
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Fig. 4.15. Réseaux de caractéristiques statiques de sortie (a) et d'entrée (b) 
d’un transistor monté en émetteur commun 


de la valeur du courant de base. Par suite, les caractéristiques de 
sortie (de collecteur) représentent la fonction 7, (JL; U..) et les ca- 
ractéristiques d’entrée (de base) la fonction 7, (U3; Uce). Ces cour- 
bes caractéristiques qui s’obtiennent aisément à l’aide des formules 
d’'Ebers et Moll sont montrées sur la figure 4.15. La particularité 
principale des caractéristiques de sortie est qu’elles se situent en 
totalité dans le premier quadrant. 

Proposons-nous de déterminer la tension pour laquelle le courant 
de collecteur commence à décroître. Ecrivons pour le régime de double 
injection : 

Die Us US, (4.37) 


où par Ut et U, on entend des tensions directes. Formellement, la 
frontière du régime actif correspond à U, = 0. Dans ce cas, la ten- 
sion de sortie est, suivant (4.37), encore relativement élevée, elle 
est égale à la tension sur la jonction émettrice polarisée dans le 
sens passant: Uce — U* — 0,7 V. Le courant ne commence à dé- 
croître sensiblement que lorsque la tension directe U, atteint la 
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valeur de la tension de débloquage U* — 0,1 V (v. petit-texte p. 95). 
Dans ce cas, la tension de sortie vaut : U,, = U* — (UF — O1 V) = 
Æ& O1 V (v. fig. 4.15, a). 

La tension de sortie prend sa valeur minimale lorsque le courant 
de collecteur s’annule (fig. 4.15, a). Pour déterminer la tension 
Uce mins résolvons le système d'équations (4.32b) et (4.32c) par 
rapport aux tensions agissant sur les jonctions: 


U, = 7 In [ne +1]. (4.38b) 


Puis en négligeant les unités entre crochets, en introduisant les 
tensions U. et U, dans l’expression (4.37) et en utilisant la rela- 
tion (4.33), on obtient pour la tension de sortie l’expression générale 
suivante : 


Fo anlb+(l—ar)le 
Dee qe [Rene J' ES 
En posant Z, — 0, on trouve la valeur minimale de la tension de 
sortie : 


UÜce min — Pr In (L/œr). (4.39) 


La tension U,e, min St bien faible. C’est ainsi que pour &,; = 0,5 
(à cette valeur correspond B, = 1),ona Uce mn Æ 0,7@r & 19 mV. 

La pente de la caractéristique courant-tension est sensiblement 
plus grande et la résistance qui caractérise cette pente est sensible- 
ment plus petite dans le montage en émetteur commun que dans 
le montage en base commune. Cette particularité tient à ce que sui- 
vant (4.37) l'accroissement AU,, se retrouve en partie sur la jonc- 
tion émettrice, c'est-à-dire produit un accroissement AU,, ce qui 
entraîne un accroissement A7, et donc un accroissement additionnel 
du courant Z,. Dans le domaine qui précède le claquage, la pente de 
la caractéristique courant-tension croît rapidement. La tension 
de claquage est plus faible dans le montage EC que dans le montage 
BC [v. (4.27)1. 

Signalons, avant de clore ce numéro, une particularité du courant 
de base. I1 résulte de l'expression (4.32c) qu’au régime actif normal 
(c'est-à-dire pour | Uc | = 3pr), le courant de base peut s’écrire 
sous la forme suivante: 


1, = I, (e°e/°r 14), (4.40) 


Où /, = (1 — ax) leo. Mais en réalité, si l’on tient compte de la 
recombinaison dans la jonction émettrice et en surface, le courant 
de base se décrit par une expression un peu différente (v. courbe en 
traits interrompus de la fig. 4.15, b): 


1=1I,(e"e"%r_ 4), (4.40b) 
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où m >> 1. La quantité m qui caractérise la différence entre le cou- 
rant réel et le courant idéal est appelée facteur m. Ce paramètre 
s'avère très commode pour évaluer la qualité de la jonction émettrice 
et, avec elle, le niveau de bruit propre, la stabilité et la sécurité 
de fonctionnement d’un transistor. Le facteur m est évidemment 
lié à l’exposant M figurant dans la formule (4.25) puisque ce dernier 
caractérise les mêmes phénomènes mais relativement au taux d’in- 
jection. La relation entre les paramètres m et M est la suivante: 
M = m/(m — 1). Le progrès réalisé dans la valeur de l’exposant 
M que nous avons signalé plus haut est dû à la réduction du facteur 
m de m — 2 à m — 1,2. 


$ 4.6. Schémas équivalents et paramètres 
pour de petits signaux 


Il existe une grande classe de circuits électroniques dits linéaires 
dans lesquels les transistors fonctionnent à un régime où sur le 
fond des tensions et des courants continus relativement grands agis- 
sent de petites composantes alternatives. Ce sont précisément ces 
composantes qui présentent dans de tels circuits l'intérêt principal. 

Ecrivons les courants et les tensions sous la forme 


U=U+ AU, I—19+ AT, 


où UT et {°' sont les composantes continues ; AU et AT les composantes 
alternatives très inférieures aux composantes continues. 

Les composantes continues et alternatives sont à analyser et à calcu- 
ler séparément. Pour l’analyse des composantes continues on utilise, 
comme nous l’avons déjà fait, le modèle physique non linéaire d’Ebers 
et Moll. L'emploi d’un modèle non linéaire pour l'analyse des com- 
posantes alternatives est dénué de sens parce que la relation entre les 
petites variations est déterminée non pas par les fonctions elles-mêmes 
mais par leurs dérivées *). C'est pour cette raison que pour l’analyse 
des composantes alternatives on a recours à des modèles (schémas 
équivalents) spéciaux dits pour de petits signaux et constitués par 
des éléments linéaires. Ces éléments reflètent des dérivées qui lient 
entre eux les petits accroissements des courants et des tensions. 

Pour un courant d’émetteur donné (condition propre au montage 
en base commune), le schéma équivalent en petits signaux d'un tran- 
sistor s'obtient facilement à partir de la figure 4.13 si l’on y remplace 
les diodes émettrice et collectrice par leurs résistances différentielles. 
Le régime de double injection étant inadmissible dans les circuits élec- 


1) Par exemple, un petit accroissement du courant d’émetteur est lié à 
_ petits accroissements des tensions sur l’émetteur et sur le collecteur par la 
relation 


oT OI 
Meg AUe+-g AU e, 


où ZA (Ue; Ue) est la fonction (4.82a). 
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troniques linéaires, on peut exclure la source de courant &;7,. D'un 
autre côté, la prise en compte de la résistance de la couche de base 
ne complique pas l’analyse du schéma pour de petits signaux ; in- 
troduisons donc la résistance de base r;. On pourrait également tenir 
compte de la résistance de la couche collectrice mais son rôle est sans 
importance. Ainsi, le schéma équivalent pour de petits signaux (et, 
ajoutons, à basse fréquence) d’un transistor dont le courant d’émet- 
teur est donné, prend l'aspect montré sur la figure 4.16. Quant aux 
capacités Ce et Ce, nous en tien- 
drons compte un peu plus tard. 

Le sens positif du courant d’é- 
metteur est choisi arbitrairement 
parce que le signe de l’accroisse- 
ment AJ, peut être tant positif que 
négatif. Pour simplifier, les sym- 
boles À sont omis. 

Remarquons que dans le sché- 
ma pour de petits signaux le coef- 
ficient « (l'indice V est omis) est Fig. 4-16. Modèle pour de petits 
différentiel et non intégral comme RARE ASIE SRORtÉ en 

8 base commune 
jusqu'ici. Le coefficient différentiel | 
œest défini par la dérivée dI./dle, 
alors que le coefficient intégral « est égal au quotient Z,/14. Les deux 
coefficients diffèrent, mais cette différence n’est pas substantielle. 

La résistance différentielle r. de la jonction émettrice est donnée 
par une expression analogue à la formule (3.25): 


re = Pr/le, (4.41) 


où J. est la composante continue du courant d’émetteur. Pour un 
courant de { mA la résistance re — 25 ohms. 

La résistance différentielle r, de la jonction collectrice est due à 
l'effet Early (v. p. ne Cette résistance peut se calculer si l’on in- 
troduit dans (4.13) 1 a valeur à« — x tirée de (4.20b), dérive le cou- 
rant Z, par rapport à l’épaisseur de la base w et admet que dw — 
— —dT, [l'accroissement d7, est facile à lier avec dU, au moyen 
de l'expression (3.10). Une fois les calculs effectués, on “obtient 


LE 24N \ VÜUc 
ER (= eg | T. (4.42) 


où U, est le module de la tension inverse. On remarquera que la ré- 
sistance r., de même que re, est inversement proportionnelle à la 
composante continue du courant. De plus, elle augmente légèrement 
avec la tension, mais cette variation est sans importance. Pour fixer 
les idées, introduisons dans (4.42) les valeurs suivantes: L — 10um, 
Ib = um, N = 10% at-cm 3 et VU, — 4 V. Alors r, Æ 103/I,; 
pour un courant de 4 mA on obtient r. — 1 mégohm. 
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La résistance r1 de la base est, généralement parlant, la somme des 
résistances des régions active et passive de la base (fig. 4.1, a). 
Mais la trajectoire compliquée du courant de base, une géométrie 
complexe de la couche de base ainsi que son inhomogénéité rendent 
malaisé le calcul de ces résistan- 
ces Des valeurs typiques de la ré- 
sistance de base dans des transis- 
tors planar sont comprises entre 50 
et 200 ohms. 

Dans le cas où la grandeur d’en- 
trée donnée est le courant de base 
(dans le montage en émetteur com- 
-mun), il est plus commode d'utili- 
Fig. 4.47. Modèle. pour de petits Se! un autre schéma équivalent 
signaux d’un transistor monté en (fig. 4.17) dans lequel la source de 

émetteur commun courant dans le circuit du collecteur 

est commandée par le courant de 

base suivant (4.14). Le schéma étant valable pour de petits signaux, 

on utilise au lieu du gain intégral B un gain différentiel désigné 

par B. La relation entre les paramètres en petits signaux $ et & est 
définie par analogie avec l’expression générale (4.15): 


B = &/(1 — a). (4.43) 


Dans le domaine des faibles courants le gain $ est légèrement supé- 
rieur et dans le domaine des forts courants légèrement inférieur au 
gain B. Mais dans leur ensemble les valeurs de $ sont voisines de cel- 
les de B. 

En remplaçant la source de courant az, par BJ;, il faut en même 
temps remplacer la résistance r. de la jonction collectrice par une 
résistance de plus faible valeur 


ré = A— are = rel(B + 1). el 


On obtient la valeur de r£ en partant des considérations suivantes. 
Pour que les deux schémas équivalents soient identiques l’un à l’au- 
tre, ils doivent, en tant que quadripôles, posséder des paramètres 
identiques aussi bien à vide qu’en court-circuit. Les tensions à vide 
dans les schémas des figures 4.16 et 4.17 sont voisines respective- 
ment de al,r, et Bliré. En égalant ces valeurs et en tenant compte 
du fait qu’en marche à vide 7, Æ 1}, on obtient (4.44). La cause d'une 
diminution de la résistance dans le montage EC a été expliquée 
p. 139. Si, plus haut, nous avons obtenu pour r, une valeur de 
1 mégohm, la valeur de r£ pour B — 100 ne sera que de 10 kilohms. 


$ 4.7. Caractéristiques de transfert. 
Comportement en fréquence 


La rapidité de réponse d’un transistor à des variations rapides 
des courants d'entrée est déterminée par le temps de transit des por- 
teurs injectés. dans la base ainsi que par la recharge des capacités 
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de barrière des jonctions émettrice et collectrice. Le rôle relatif de 
ces facteurs dépend de l’épaisseur de la base, du régime de fonctionne- 
ment du transistor et de la résistance des circuits extérieurs. 

Examinons d’abord les phénomènes qui se déroulent dans la base 
en négligeant l'influence des capacités. Le rôle de ces dernières sera 
étudié au n. 4.7.3. En outre, lors de l’analyse des phénomènes tran- 
sitoires on népglige toujours la résistance r, de la jonction collectrice 
(fig. 14.16). 

4.7.1. Phénomènes dans la base du montage en base commune.— 
Soit un transistor monté en base commune (fig. 4.3, a), dont le cou- 
rant d’émetteur est nul à l’instant initial 
et le collecteur est polarisé dans le sens 
inverse par une tension continue. Le cir- 
cuit du collecteur est alors parcouru par 
un courant de thermogénération infime 
que l’on peut négliger. On dit que dans 
ce cas le transistor est à l’état bloqué 
(au cut-off). À un certain instant, produi- 
sons un saut de courant d’émetteur Je 
(fig. 4.18). Pour simplifier posons y = 1, 
c'est-à-dire négligeons la composante de 
trous du courant d’émetteur. 

_ Les électrons injectés se propagent pig. 4.18. Phénomènes tran- 
progressivement vers l’intérieur de la  sitoires dans un transistor 
base (fig. 2.27). Ils n'atteignent le monté en base commune 
collecteur qu’au bout d’un certain temps 

ta appelé temps de retard. À partir de cet instant le courant du 
collecteur commence à croître mais aussi graduellement, parce 
que la vitesse de diffusion est une valeur moyenne. La vitesse varie 
dans de fortes proportions d’un porteur à l’autre, de sorte que des 
porteurs injectés dans la base à un même instant mettent des temps 
différents pour atteindre le collecteur. Ceci signifie que le courant 
de collecteur sera caractérisé par un certain temps de croissance #, 
de valeur finie. 

À courant d'émetteur constant, la fonction à, (t) peut s’écrire 
commodément sous la forme à, (t) = « (t) Ze, où « (t) est la caracté- 
ristique de transfert du coefficient a. C’est elle qui fait l’objet de l’ana- 
lyse des phénomènes transitoires dans le montage en base commune. 
Le paramètre qui détermine la durée de ces phénomènes est la cons- 
tante de temps t.. Plus loin elle sera étudiée d’une façon détaillée. 

Pendant l'intervalle de temps 4, lorsque le courant du collec- 
teur est encore nul, le courant de base est égal au courant d’émet- 
teur Z,. Puis, au fur et à mesure que le courant du collecteur aug- 
mente, le courant de base diminue jusqu’à sa valeur permanente 
(1 — «) Z4. Il se produit un saut caractéristique de courant de base. 

Les charges excédentaires dans la base augmentent en même temps 
que le courant du collecteur. Admettons en première approximation 
(pratiquement justifiée) que la croissance du courant du collecteur 
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et des charges excédentaires suit une loi exponentielle avec la cons- 
tante de temps Tt,. Le modèle d'un tel régime transitoire est la charge 
d’un condensateur dans le circuit RC le plus simple sous l'effet d’un 

courant échelon (fig. 4.19). La valeur 


établie de la charge dans un tel circuit 
j ; ] s'exprime par 
Q=CU—=C(IR) = Ir, 


où t — AC est la constante de temps du 
Fig. 419. Circuit RC simu- circuit. Les expressions (&.4) et (&.10b) 
lateur du phénomène d'ac- donnant les charges excédentaires éta- 
cumulation de la charge blies dans la base ont la même forme. 
dans la base On en tire une conclusion utile sui- 
vante: on peut obtenir la constante de 
temps Tv, en divisant la valeur établie de la charge excédentaire AOQ, 
par la valeur donnée du courant d'émetteur I. 
Introduisons les désignations suivantes pour les grandeurs figu- 
rant aux seconds membres de (4.4) et (4.10b): 
tn = w?/(2D); (4.45) 
tt = W?/[2 (n + 1) DI = t,/(n + 1). (4.46) 


La grandeur t, est appelée le femps moyen de diffusion et la grandeur 
tt le temps de transit. Le temps de transit est une généralisation du 
temps de diffusion au cas où un 

champ accélérateur règne dans  «(4) 


la base. Si n — 0, le temps de 0 me 
transit devient égal au temps de | | 
diffusion. | 


Ainsi, en adoptant une ap- 95 
proximation exponentielle pour 
les caractéristiques de transfert, 
on obtient 


Ve — — (4.47a) . 0,2 1 2 $ AE 

_. dans le cas des transistors Fig. 4.20. Caractéristiques de trans- 

à diffusion, fert du coefficient de transfert & 
To = lp: (4.47b) 

En écriture opérationnelle, le coefficient & s'exprime par 

a (s) — œ/(1 + st,), (4.48) 


c'est-à-dire que la caractéristique de transfert (fig. 4.20) a pour ex- 
pression 


S 


a(t}=a(i—e a), (4.49) 
Si l’on ne se donne pas à l’avance l’allure exponentielle des phénomènes 


transitoires, le problème peut être résolu par la voie suivante. Comme il a 
été montré au n. 2.8.4, l'image de la fonction An (x; t) s'obtient à partir de la 
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distribution stationnaire An (x) si l’on exprime la longueur de diffusion à l’aide 
de l'opérateur s: Z(s) [v. (2.72)]. Utilisons ce procédé pour la résolution de 
notre problème. 

En remplaçant L par L (s) dans l'expression (4.19), on obtient une trans- 
formée rigoureuse x (s). Elle sera aussi la transformée de a (s) puisque nous avons 
adopté plus haut y = 1. La caractéristique de transfert correspondant à une 
telle transformée est représentée en traits interrompus à la figure 4.20. Son 
expression analytique est trop compliquée pour les applications pratiques. Pour 
cette raison, en substituant Z (s) à Z nous utiliserons au lieu de la formule 
(4.19) la formule (4.20a). Dans ce cas, la transformée « (s) se confond avec (4.48). 
Ceci confirme que l’approximation exponentielle est parfaitement applicable 
en pratique. 


L’approximation (4.48) a le seul inconvénient de ne pas tenir 
compte du temps de retard t4 (v. fig. 4.18). Dans les cas où le retard 
est substantiel, on a recours à une transformée plus exacte 


a (s)— ae" "a/(1 +sT,). (4.50) 

Les paramètres qu’elle fait intervenir ont les valeurs suivantes: 
To Æ 08 tt (4.51a) 

ta © 0,2 tre (4.51b) 


L'original de la transformée (4.50) est la fonction exponentielle 
(4.49) décalée de l'intervalle {4 par rapport à l'instant t = 0. 

Les expressions pour les courbes traduisant la variation du coef- 
ficient &« en fonction de la fréquence s’obtiennent si l’on remplace 
dans (4.48) ou (4.50) l’opérateur s par jo: 


(84 
TG) se 
ou encore 
; ae” 1% 
GE TE Toro) ? 9e) 


où o& — 1/7 est la fréquence angulaire de coupure. 

On ne devra pas oublier que la quantité complexe « ne peut être 
utilisée que dans le schéma équivalent pour de petitssignaux (fig. 4.16) 
c'est-à-dire seulement pour l’analyse des composantes alternatives. 
Les courants totaux dans le transistor ne peuvent pas être sinusoï- 
daux par suite des propriétés redresseuses de la jonction p-n. 

Les caractéristiques amplitude-fréquence du coefficient & repré- 
sentées par les expressions (4.52) ont une même forme 


& (©) = (4.53) 


@œ 
V1+@0) ? 
bien que les valeurs de &, soient un peu différentes [v. (4.47a) et 


(4.51a)]. 
Les caractéristiques phase-fréquence se révèlent nettement dif- 
férentes. Pour l'expression (4.52a) on a 


p (o) — —arctg (w/o,), (4.54à) 


10—0753 445 


c'est-à-dire que l'angle de déphasage est limité [® (oc) = —90°], 


alors que @ (@,) — —45°. Pour l'expression (4.52b) on a 

p (o) = — ot — arctg (w/o,). (4.54b) 
Dans ce cas l’angle de déphasage n’est pas limité [p (oo) — —ool, 
et (os) — —59°. L'expression (4.54b) est sensiblement plus 


exacte, tandis que l'expression (4.54a) donne une forte erreur même 
pour des fréquences inférieures à la fréquence de coupure. Les cour- 


lai /o 


Fig. 4.21. Caractéristiques du coelficient de transfert «: 


a, amplitude-fréquence; b, phase-fréquence; 1, approximat'on (4.52a); 2, approxima- 
tion (4.52b) 


bes de réponse en fréquence du coefficient & sont montrées à la fi- 
gure 4.21. 

4.7.2. Phénomènes dans la base dans le montage en émetteur com- 
mun.— Soit un transistor monté en émetteur commun (fig. 4.3, b) 
dont le courant de base 7; est donné par une fonction échelon (fig. 4.22). 
Dans ce cas, la fonction &, (t) peut s’écrire sous la forme &, (t) — 
= B (t) 1}, où B (f) est la caractéristique de transfert du gain B. 
Dans ce cas, c’est cette caractéristique et sa constante de temps ‘T8 
qui font l’objet de l'analyse. Pour simplifier, admettons comme pré- 
cédemment que y = 1. 

La transformée B (s) est facile à obtenir en introduisant « (s) 
dans (4.15). De plus, il est aisé de s’assurer que le phénomène transi- 
toire suit une loi exponentielle, maïs que la constante de temps 718 
sera béaucoup plus grande, à savoir 


TB = Ta/( — à) = (B +1) To (4.55) 


Pour mettre en évidence le sens physique de la grandeur 75, 
développons les raisonnements suivants. 
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Le courant 7; détermine la vitesse de croissance de la charge posi- 
tive dans la base. Par conséquent, la concentration des trous dans 
la base commence à augmenter dès que le courant échelon 7}, y est 
injecté. Le potentiel de la base augmente donc lui aussi, ce qui pro- 
voque le débloquage de la jonction émettrice. Les électrons commen- 
cent à être injectés et leur charge maintient La base à l’état de quasi- 
neutralité. Ceci signifie qu’à l’instant initial il y a égalité des cou- 
rants 7, = I, comme dans le montage en base commune (fig. 4.18). 


lp 


Fig. 4.22. Phénomènes transitoires dans un transistor monté en émetteur 
commun 


Au bout d’un certain temps égal au temps de retard ft, les por- 
teurs injectés atteignent le collecteur engendrant un courant de col- 
lecteur. Dans le montage en base commune, la croissance du courant 
de collecteur s’accompagnait d’une diminution du courant de base. 
Mais dans le montage en émetteur commun le courant de base est 
donné et de ce fait la croissance du courant de collecteur (due au 
départ des électrons de la base) produit une croissance ultérieure du 
courant d’émetteur (c'est-à-dire l'arrivée de nouveaux électrons 
nécessaires au maintien de la quasi-neutralité). 

Une telle augmentation simultanée des courants 7, et Z, continue 
jusqu'à l’instant où la charge excédentaire AQ, qui s’accumule dans 
la base devient si grande que la vitesse de sa recombinaison AQ;/t 
compense le courant de base. La condition d'équilibre est de la forme 


AQù & Ipte (4.56) 


Tenant compte de ce que AQ,/T: est la constante de temps du phé- 
nomène transitoire Tr (v. fig. 4.49 et son analyse), nous en tirons la 
conclusion suivante : dans le montage en émetteur commun la constante 
de temps est égale à la durée de vie des porteurs dans là base 


TR Te | (4.57) 
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L'expression (4.57) pourrait s’obtenir directement à partir de (4.55) 
si l’on utilisait pour «& la formule (4.21b), pour +, la formule (4.46) 
et tenait compte des expressions (2.66) et (4.45). 

Ainsi, en écriture opérationnelle, le gain dans le montage en 
émetteur commun a pour expression 


B (s) — B/( + stp), (4.58) 


où la constante de temps 78 est plusieurs dizaines de fois plus grande 
que T,. On peut dire que la valeur élevée du gain B dans le montage 
en émetteur commun s'obtient au détriment des caractéristiques de trans- 
jfert et de fréquence. Le temps de retard {4 étant très petit devant la 
constante de temps Ts ayant une valeur élevée, on le néglige. 

En remplaçant dans l’expression (4.58) B par B et s par jo, on 
obtient l'expression pour la caractéristique de réponse en fréquence 
pour de petits signaux : 


+ 
PTT Gp ? ES 


où @g — 1/78 est la pulsation de coupure supérieure (on peut ad- 
mettre que ts = T8). De même, les caractéristiques amplitude-fré- 
quence et phase-fréquence ont pour expressions: 


= 
PO) =: (4.602) 
 (w) = — arctg (w/o8). (4.60b) 


Puisque le gain $ est fort élevé, le transistor conserve ses proprié- 
tés amplificatrices à des fréquences sensiblement supérieures à la 
fréquence de coupure wg. Pour © > 38 l'unité figurant dans l’ex- 
pression (4.60a) peut être négligée et on obtient alors 


B (o) & $ (og/o). 
En posant B (w) = 1, nous trouvons la fréquence pour laquelle 
le gain B décroît jusqu’à l’unité et le transistor perd ses propriétés 
amplificatrices : 

o, Æ Pos & P/r. (4.61) 


La fréquence &, est appelée fréquence limite de l'amplification 
de courant. Compte tenu de la relation (4.55), on conclut que la fré- 
quence limite est pratiquement égale à la fréquence de coupure T4. 

4.7.3. Influence des capacités de barrière. — Commençons par la 
capacité de la jonction émettrice (fig. 4.16). La capacité de barrière 
étant due à des variations de l’épaisseur de la jonction, c'est-à-dire 
aux déplacements des porteurs majoritaires, le courant de recharge 
de cette capacité n’a aucun rapport avec l'injection et ne fait pas 
partie du courant de collecteur. Par conséquent, la fraction du cou- 
rant d'émetteur qui se dérive vers la capacité de barrière conduit à 
une diminution du taux d'injection. 
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La distribution du courant d’émetteur entre la capacité de bar- 
rière et la jonction dépend des résistances de ces deux circuits. Bor- 
nons-nous à examiner les composantes alternatives. Alors, pour ré- 
sistance de la jonction il convient de prendre la quantité r. et pour 
impédance de la capacité, son impédance symbolique 1/(sC.). Ecri- 
vons la fraction du courant Ze. qui se dérive dans la jonction p-n: 


1/(SCe) 
Te+1/(SCe) 
C'est précisément cette grandeur qu'on entendait par le courant J/, 


dans la relation de définition (4.16). En remplaçant dans la relation 
(4.16) le courant Je par Zep-n, on obtient facilement 


V (S) = Len/Le = YA + s1y), (4.62) 


Le p-n = Le 


où 
Ty — reCe (4.63) 


est la constante de temps de la jonction émettrice et en même temps 
la constante de temps du taux d'injection. 

Sire — 20 ohms et C, = 1 pF,on a t, = 0,025 ns. Dans ce cas, 
on a généralement ty,  {+{r, si bien que la constante de temps 7, 
peut être négligée ou prise en compte comme un temps de retard ad- 
ditionnel. Pourtant, lorsque le courant diminue, la résistance re 
augmente et la valeur de +, devient comparable à celle de t4.. C’est 


pourquoi on peut considérer avec une certaine approximation qu’au 
microrégime 


To © Ty + tre (4.64) 


Le rôle de la capacité de barrière d’émetteur se ramène ainsi à une aug- 
mentation de la constante de temps +... 

Examinons maintenant le rôle que joue la capacité de barrière Ce 
de collecteur (fig. 4.16). Si l’on court-circuite les bornes de sortie du 
transistor et on néglige comme précédemment la résistance re, 
la capacité C, se trouvera mise en parallèle avec la résistance de la 


base r,. La constante de temps d’un tel circuit est appelée constante 
de temps de la base: 


Th — TLC'e: (4.65) 


Par exemple, si rp = 100 ohms et C4, — 1 pF, on a t, — 0,1 ns. 
Le courant &l, se répartit entre le circuit extérieur (dont r} fait 
partie) et la capacité C.. Ceci signifie qu'aux fréquences élevées le 
courant extérieur /, Sera toujours inférieur à a, En particulier, 
si l’on pose Tt, — 0, c'est précisément la constante de temps de la 
base qui limite la rapidité de réponse maximale du transistor. 

Si le circuit du collecteur comporte une résistance extérieure R;, 
la résistance r, doit être remplacée dans les raisonnements qui pré- 
cèdent par rp + À. En règle générale, R, > r} et l’inertie de ré- 
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partition du courant dans lecircuit du collecteur sera donc déterminée 
par la constante de temps CR, et non par la constante de temps ©. 
Bien que la grandeur C,R, ne soit pas un paramètre du transistor (sa 
valeur dépend de l'élément extérieur R.) *), il est commode de la 
considérer comme une composante du paramètre t,. Introduisons 
à cet effet la notion de constante de temps équivalente Tioe en la dé- 
finissant par analogie avec (4.64) par la somme 


Taoe — Ta + Celc (4.66) 


Si CeRe 374 (Ce qui est un cas fréquent), la valeur de t,,, ne 
dépend pratiquement pas des phénomènes qui se déroulent dans la 
base. 

Pour le montage en émetteur commun, la constante de temps équi- 
valente t,. s'obtient à l’aide de la relation (4.55) si l’on multiplie les 
deux membres de (4.66) par B + 1. Il vient 


Toe = TB + CéRe; (4.67) 
Ci=(B+1)c (4.68) 


est la capacité équivalente de la jonction collectrice (fig. 4.17). 
Les constantes de temps 7... et t,. sont les paramètres les plus 
universels qui caractérisent l’inertie d’un transistor bipolaire. 


« 


ou 


1) Généralement parlant, la grandeur R,; comprend aussi un paramètre 
propre du transistor, à savoir la résistance r,.. de la couche collectrice 
(v. fig. 4.1, b). L'influence de cette composante de R, sera étudiée au n. 7.3.3, 


CHAPITRE 5 | 


TRANSISTORS UNIPOLAIRES 


$ 5.1. Introduction 


Le fonctionnement des transistors unipolaires est basé sur l’uti- 
lisation des porteurs d’un seul signe, à savoir des porteurs majoritai- 
res (électrons ou trous). Dans de tels transistors les phénomènes de 
diffusion et l’injection n’interviennent pratiquement pas ou en tout 
cas ne jouent pas de rôle décisif. Le mode principal de mouvement 
des porteurs est la dérive dans un champ électrique. 

Pour pouvoir commander le courant dans le semi-conducteur, lors- 
que le champ électrique est constant, il faut faire varier soit la con- 
ductivité de la couche semi-conductrice, soit sa surface. En pratique, 
on utilise les deux procédés et chacun d’eux est fondé sur l'effet de 
champ (v. $ 2.7). Pour cette raison les transistors unipolaires sont 
encore appelés transistors à effet de champ. La couche conductrice 
par laquelle circule le courant de travail est appelée canal. D'où 
encore un nom qu'on donne à cette classe de transistors, à savoir les 
transistors à canal. 

Les canaux peuvent être réalisés près de la surface, ou bien en vo- 
lume. Les canaux de surface sont constitués soit par des couches en- 
richies dues à la présence d’impuretés donneuses dans le diélectrique 
(v. $ 3.4), soit par des couches d’inversion qui se forment sous l'effet 
d’un champ électrique externe (v. $ 2.7). Quant aux canaux en volu- 
me, ils sont constitués par des portions d’un semi-conducteur homo- 
gène séparées de la surface par une couche appauvrie. Les deux va- 
riantes de canaux et le principe de leur utilisation sont représentés 
à la figure 5.1. 

Les transistors à canal de surface utilisent (fig. 5.1, a) la structure 
classique métal-diélectrique-semi-conducteur (MDS) que nous avons 
examinée au $ 2.7. On les appelle transistors MDS. Dans le cas par- 
ticulier où le diélectrique est constitué par un oxyde (dioxyde de sili- 
cium SiO,), on leur donne le nom de transistors MOS. 

7 Les transistors à canal en volume.(fig. 5.1, b) sont caractérisés 
par la réalisation de la couche appauvrie au moyen d’une jonction 
p-n. D'où l'appellation de transistors à effet de champ à jonction p-n 
qu’on leur donne souvent. Mais cette appellation est bien longue et 
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peu commode. Aussi, dans ce qui suit, les appellerons-nous tout sim- 
plement {ransistors à effet de champ. 

Malgré une difference de structure, les transistors à effet de 
champ et les transistors MDS ont beaucoup de traits communs. 
Les deux types de transistors possèdent un circuit de commande ma- 
nileste (comportant une source de tension U) qui est nettement sé- 


Fig. 5.1. Principe d'utilisation du canal dans des transistors unipolaires : 
a, Canal n en surface; b, canal p en volume; 1, couche de déplétion 


paré du circuit à contrôler parcouru par le courant de travail 7. Le 
circuit de commande ne consomme pratiquement aucun courant parce 
qu'il comprend soit une portion de diélectrique (fig. 5.1, a), soit une 
jonction p-n polarisée dans le sens inverse (fig. 5.1, b). Le sens du 
champ électrique engendré par la tension de commande est perpen- 
diculaire au sens du courant. En plus des traits communs, chacun de 
ces deux transistors a évidemment des particularités qui lui sont pro- 
pres. 


$ 5.2. Transistors MDS 


Une structure réelle d’un transistor MDS à canal n réalisée sur 
la base d’un semi-conducteur de type p est représentée par la figu- 
re 9.2. L'électrode métallique 
. qui produit l'effet de champ 
72 s'appelle grille (G). Les deux 
autres électrodes sont appelées 
source (S) et drain (D). Ces élec- 
trodes sont en principe réversi- 
bles. Le drain est celle des élec- 
trodes qui collecte (pour la pola- 
rité correspondante de Ia ten- 
sion) les porteurs de travail du 
canal. Si le canal est de type n, 
Fig. 5.2. Structure d’un transistor les porteurs de travail sont les 

MDS à canal n induit électrons et le potentiel du 

drain est positif. La source est 

généralement reliée à la plaquette de base de semi-conducteur que 
l’on appelle substrat (P). 

5.2.1. Principe de fonctionnement.— Dans le cas idéal, lorsque 
le potentiel de surface à l’équilibre est nul (so = 0), le transistor 


Diélectrique 
aa Us 


p 


TL Bo D 


Source 
Substrat 


’ | 
Semi -conducteur p 
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MDS à canal n fonctionne de la façon suivante. Supposons que la 
grille est reliée à la source, c’est-à-dire que UV, — 0. Dans ce cas, 
le canal n'existe pas et le trajet entre la source et le drain comporte 
deux jonctions p-n* mises en opposition. Par suite, l’application de 
la tension U 4 ne fait circuler dans le circuit de drain qu’un courant 
très minime. | 

Si l’on applique à la grille une tension négative U,, << 0, la 
couche superficielle sera enrichie en trous, mais le courant dans le 
circuit de travail ne variera que très peu. Par contre, si l’on fait agir 
sur la grille une tension de polarisation positive croissante VU, > 0, 
il se forme alors (v. $ 2.7) d’abord une couche appauvrie (charge 
d'espace des accepteurs) et ensuite une couche d'’inversion d'’élec- 
trons, c’est-à-dire un canal conducteur. Après cela, le courant de drain 
prend une valeur finie qui dépend de la tension sur la grille. C’est 
le régime de fonctionnement normal d’un transistor MDS. Le courant 
d'entrée (dans le circuit de grille) ayant une valeur infime, on obtient 
une forte amplification en puissance, sensiblement plus grande que 
celle procurée par les transistors bipolaires (c’est-à-dire à injection). 

Les canaux qui n'existent pas à l’état d'équilibre mais se produi- 
sent sous l’effet d’une tension extérieure appliquée sont dits induits. 
L'épaisseur d’un canal induit étant pratiquement constante (1 à 
2 nm, v. $ 2.7), la modulation de sa conductance s'obtient par varia- 
tion de la concentration des porteurs. La tension de grille qui provo- 
que l’apparition du canal est appelée tension de seuil et désignée par 
U,. La longueur Z du canal est égale à la distance entre les couches 
de source et de drain et son épaisseur Z est donnée par l’étendue de 
ces couches (fig. 5.2). 

Si l’on utilise un substrat de type n, les couches de source et de 
drain de type p*, on obtient un transistor MDS à canal p induit. Il 
est caractérisé par des polarités négatives des tensions de seuil et de 
travail: U, << 0, UV, < 0 et Us < 0. 

Les circuits électroniques utilisant une combinaison de transistors 
à canal »n et de transistors à canal p sont dits complémentaires de 
même que dans le cas des transistors bipolaires. 

Comme substrat dans les transistors MDS on choisit un matériau 
à haute résistivité, ce qui assure la production du canal et élève la 
tension de claquage des jonctions de source et de drain. 

En principe, les mécanismes du fonctionnement et les propriétés 
d'un transistor à canal n sont les mêmes que ceux d’un transistor à 
canal p. Pourtant il y a quelques différences. Premièrement, les tran- 
sistors à canal n se caractérisent par une réponse plus rapide parce 
que la mobilité de leurs porteurs, des électrons, est d'environ trois 
fois plus grande que celle des trous. Deuxièmement, à l’état d’équi- 
libre, la structure de la couche superficielle dans les transistors à 
canal nr et à canal p est différente, ce qui influe sur la valeur de la 
tension de seuil. 

La différence de structure de la couche superficielle tient à la diffé- 
rente action qu'exercent les électrons qui y sont envoyés par les 
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impuretés donneuses contenues dans le diélectrique (v. $ 3.4). Dans 
un substrat de type n, ces électrons produisent uné couche enrichie 
qui s’oppose à la formation d’un canal p; il en résulte une augmen- 
tation de la tension de seuil dans les transistors à canal p. Au con- 
traire, dans un substrat de type p, les mêmes électrons qui se recom- 
binent avec les trous, créent une couche appauvrie, c’est-à-dire favo- 
risent la création d’un canal n; ceci a pour effet de réduire la tension 
de seuil dans les transistors à canal n. 

Il n’est pas rare que la concentration des électrons en provenance 
du diélectrique est si forte que dans un substrat de type p. il se forme 
non seulement une couche appauvrie mais également une couche d'in- 
version, c’est-à-dire un canal n. Puisqu'un tel canal existe pour une 
tension nulle sur la grille, il ne peut plus être considéré comme étant 
induit par le champ électrique dû à la tension de grille. Dans ce 
cas, la tension de seuil perd son sens ordinaire. Dans les transistors 
de ce type le canal est dit dopé (existant d'avance) et au lieu de la 
tension de seuil on introduit un nouveau paramètre appelé tension 
d'arrêt (de cut-off). C’est la tension pour laquelle les électrons cons- 
tituant la couche d'’inversion à l’état d'équilibre se repoussent de la 
surface, de sorte que le canal dopé disparaît ?). | 

_En principe, le canal dopé n'est pas un obstacle empêchant l’em- 
ploi des transistors MDS qui le comportent. De tels transistors fonc- 
tionnent pour les deux polarités de la tension de grille: pour là 
polarité négative le canal s’appauvrit en porteurs et le courant de 
drain diminue; pour la polarité positive il s'enrichit en porteurs et 
le courant de drain augmente. Néanmoins les transistors à canal in- 
duit sont plus répandus bien qu'ils ne fonctionnent que pour une seule 
polarité de la tension de grille, celle qui assure la création du canal. 
Dans des cas relativement rares, lorsqu'un canal dopé est désirable 
on le réalise généralement exprès sous forme d’une mince couche super- 
ficielle, en utilisant à cet effet le dopage par implantation d'ions 
(fig. 9.3). | 

Dans ce qui suit nous limiterons les descriptions à celles des tran- 
sistors à canal n induit qui sont plus prometteurs et en outre se carac- 
térisent par des tensions de travail positives, ce qui est bien commode 
pour l'analyse. 

5.2.2. Tension de seuil. — La tension appliquée à la grille induit 
dans le semi-conducteur une charge spécifique (par unité de surface) 
d'autant plus grande que la capacité spécifique entre le métal et la 
surface du semi-conducteur est plus élevée. Cela signifie que /a 
capacité spécifique grille-canal détermine le pouvoir de commande de la 


1) Pour éviter la formation d’un canal à l'équilibre on est amené à prendre, 
lors de la fabrication des transistors MDS à canal n, des mesures spéciales pour 
le traitement de la surface du silicium et du diélectrique ainsi qu’à utiliser pour 
le substrat des matériaux à concentration élevée des accepteurs. La technologie 
des LL à canal n est donc plus compliquée que celle des transistors à 
canal p. 
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grille et constitue de ce fait un des paramètres importants d’un tran- 
sistor MDS. Cette capacité s'exprime par 


Co nu: Eo8a/d, (5.1) 


où d est l'épaisseur du diélectrique (fig. 5.2); e4 sa constante diélec- 
trique. Une diminution de la valeur de d est désirable mais elle est 
limitée par le claquage du di- 
électrique. Des valeurs typi- 
ques de l’épaisseur de la couche 
de dioxyde de silicium sont 
d=0,1 à 0,15um. Si l’on 
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Fig. 5.3. Structure d’un tran- Fig. 5.4. Diagrammes de bandes d'énergie 
sistor MDS à canal n dopé d’un transistor MDS pour des tensions 


de grille de 0 à U, 


pose d =0,15um et ea — 3,5 (pour le SiO,),on obtient C, # 
S% 200 pF/mm°. 
La tension de seuil VU, peut être représentée par la somme de deux 
composantes (fig. 9.4) 1): 
Us = Uor + Uoge (0.2) 


La composante U,r est la fension de redressement des bandes; 
elle réduit à zéro le potentiel de surface à l'équilibre ®.,, c’est-à-dire 
élimine la courbure initiale des bandes (v. courbes 7 et 2). Dans la 
figure 5.4, la courbure initiale adoptée est opposée à celle qui est né- 
cessaire pour la production du canal. | 

La composante U,8 est la tension de courbure des bandes: elle 
assure la courbure des bandes dans le sens nécessaire à la création 
du canal (courbe #) et produit un potentiel de surface ®., pour lequel 
le niveau du potentiel électrostatique traverse le niveau de Fermi 
(v. $ 2.7). : 

Ainsi, la tension U,r Caractérise l'état de « préparation » du 
semi-conducteur à la création du canal; si po = 0, on a Up = 0, 
si, à l’état d'équilibre, les bandes ont leur courbure orientée vers le 
bas, on a Ur << 0. Quant à la tension Ù,», elle détermine la valeur 
de la tension de seuil dans des conditions « idéales » lorsque le poten- 
tiel de surface à l’équilibre est nul. 


1) Dans les diagrammes de bandes d'énergie, les valeurs positives des poten- 
tiels électriques sont portées vers le bas. 
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La tension U,-# s'exprime par 


Ur = Pms + Qos/Cos (9.3a} 


où Q, est la charge spécifique de la surface en équilibre qui comprend 
la charge des états de surface et la charge due aux impuretés du di- 
électrique ; Pws la différence de potentiel de contact entre le métal 
et le diélectrique. La valeur de Q,, se détermine expérimentalement. 
et est généralement comprise entre 5 «102 et 5 .10-8 C/cm2. 

La tension U,Z a pour expression 


Us — Psm + TU Pme: (5.3b} 


a = V 2qeeN (9.4) 


est un coefficient qui caractérise l’influence due à la charge d'espace: 
dans le substrat (e, est la constante diélectrique du semi-conducteur : 
N la concentration de l’impureté). 

On admet généralement QUE Psm — 2Pr (V. p. 69), or étant le 
module de la différence entre le niveau de Fermi et le niveau de po- 


CAR X 1 
L06060 CEE 
1 + 


[ON Se : 

J \ 

x l LN, \V ss 
LS LT 's «. È a 

Es nm mn D ae nm 29 


RARES RER RRI SERRE 


a) 


Fig. 5.5. Distribution du champ et dé « charges dans un transistor MDS pour des 
tensions de drain nulle (a) et positive importante (b) 


tentiel électrostatique à l’intérieur du semi-conducteur (fig. 5.4). 
Par exemple, si N — 1016 at-cm-*, on a suivant (2.11) or & 0,3 V 
et donc sm — 0,6 V: en vertu de (5.4), a = 51078 F.Vi/2/cm?. 
En posant C4, — 2108 F/cm° (v. plus haut) on tire de (5.3b) : Uor & 
& 2,6 V. En pratique, les valeurs de la tension de seuil totale sont 
comprises dans les limites de U, = 0,5 à 3,5 V. 

5.2.3. Réseau de caractéristiques statiques.— Examinons l’influen- 
ce que la valeur du courant a sur la structure du canal. Si la ten- 
sion Uy, = 0, la surface du semi-conducteur est équipotentielle, le 
champ qui règne dans le diélectrique est uniforme et l’épaisseur 
du canal qui s’est créé sous l'effet du champ est la même sur toute 
son étendue (fig. 9.0, a). Si Uy, > 0, il y a circulation de courant, 
de sorte que le potentiel de surface croît de la source vers le drain. 
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Ceci signilie que la différence de potentiel entre la grille et la surface 
diminue dans le sens vers le drain. L’intensité du champ dans le di- 
électrique et la charge spécifique des électrons dans le canal accusent 
des diminutions respectives. Il en résulte un rétrécissement du canal 
au voisinage du point x = L (fig. 5.5, b). 

Pour une certaine tension critique sur le drain que l'on appelle 
tension de saturation, la différence de potentiel entre la grille et la 
surface au point x — L tombe à zéro. En même temps l'intensité du 
champ dans le diélectrique et la charge spécifique des porteurs dans 
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Fig. 5.6. Distribution du champ et des charges dans un transistor MDS: 
a, à la limite de la saturation (Us — Ua sat), dans la région de saturation 
(Us > Ug sat) 


le canal s’annulent elles aussi en ce point (fig. 5.6, a). Il se crée 
ce que l’on appelle « goulot » du canal. 
La tension de saturation a pour expression 


Ua sat — Uys = U5. (9.0) 


Pour des tensions Uy, > Ua sat la couche de charge d’espace 
qui était jusqu'ici séparée de la surface par le canal, « fait surface » 
sur le tronçon AZ, alors que le « goulot » du canal se déplace respec- 
tivement au point L” (fig. 5.6, b) !). Il en résulte un raccourcissement 
du canal de la quantité AL; le potentiel du « goulot » au point L’ 
conserve sa valeur Ù à sat qu'il avait au début de la saturation. 

La quantité AZ (l'épaisseur de la couche de charge d’espace près 
de la surface) dépend de la différence de tension sur ce tronçon ÜU y; — 
— U; sat. Cette dépendance est la même que celle de l'épaisseur 
d’une jonction p-n vis-à-vis de la tension inverse (3.10): AL — 


VU — Ua sat° 


1) Les phénomènes de création de « goulot » du canal et de son déplacement 
se manifestent d’une façon plus évidente dans les transistors à effet de champ 
dans lesquels l'épaisseur du canal est sensiblement plus grande (fig. 5.13). : 
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Après la formation de « goulot » du canal, le courant dans le 
circuit d'utilisation devient pratiquement indépendant de ia ten- 
sion de drain: il y a saturation du courant (fig. 5.7, a) d’où le nom 
donné à la tension U, sat. 

Une analyse tenant compte des phénomènes que nous venons de 
décrire conduit à une expression de la caractéristique courant-tension 
qui se prête mal aux calculs d'ingénieur (à‘ cause de la présence de 


Ty 


Va satr Vasate  Uy 
a) 
Fig. 5.7. Réseaux de caractéristiques statiques d’un transistor MDS: 
a, de sortie b, de transfert 


termes à la puissance 3/2). Pour cette raison, en pratique on a recours 
à des approximations de la caractéristique dont la plus simple et la 
plus répandue est la suivante: 


Ta Fr — b [(Uge —. U:) U je ES 17, Uisl. (5.6) 


Ici, b est la pente spécifique d’un transistor MDS£ (un de ses para- 
mètres de base): 


Z 808 
bu += SE à, (5.7) 
où L est la mobilité en surface des porteurs (elle est généralement 2 
à 9 fois plus petite que celleen volume); Z l'épaisseur du canal (fig. 5.2). 
Pour des valeurs de u=550 cm’ (V:s), Z/L=—10 et C,=2-10"8 F/cm°, 
on obtient une valeur typique de b Æ 0,1 mA/V*. | 

L'expression (5.6) n’est valable que pour des Us << U sat, 
c’est-à-dire pour des parties dites initiales, rapidement ascendantes, 
des courbes caractéristiques courant-tension (v. fig. 9.7, à). 
Si Uys > Ugsat, le courant ne varie pas en conservant Ja 
valeur qu'il avait pour Uy, = Uxgsat. Par suite, en introduisant 
(5.95) dans (5.6), on peut obtenir l'expression pour la région de satu- 
ration, c’est-à-dire pour des parties peu inclinées de la courbe carac- 
téristique courant-tension : 


Ta = 1/9b (Uge — Vo). (5.8) 
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Dans la figure 5.7, b, à cette expression correspond la courbe cons- 
truite avec U4 sat comme paramètre. 

Généralement on considère comme courant nominal d'un tran- 
sistor MDS le courant pour la tension U,, = 2U,: 


La nom = 0 U%. (5.9) 


On voit que le courant de travail est d'autant plus petit que la ten- 
sion de seuil est moins grande. Au régime nominal, c’est-à-dire à: 
la tension U,, — 2U,, correspond suivant (5.5) la tension de satu- 
ration U4y sat — U,. Par conséquent, de faibles valeurs de U, as- 
surent de faibles valeurs des courants et des tensions de travail du 
transistor. 


Les expressions (5.6) et (5.8) ont pris une grande extension grâce à leur 
simplicité et leur suggestivité. Pourtant elles conduisent à des erreurs notables 
dans les calculs si la concentration en impureté du substrat est supérieure à 
1015 at-cm°, ce qui est généralement le cas. C'est pourquoi, on utilise, si c’est. 
nécessaire, au. lieu de (5.6) une approximation plus précise: 


Ta = d [K(Ugs—Uo) Us 1/À(1+ nn! VE], (5.10) 
où le terme correctif n est de la forme 
4 a/C, 
En à (5.11} 
8 V Psm 


Par exemple, si a/C, — 2,5 V1/? (comme précédemment) et om = 0,6 V, on 
obtient n = 1,1. 
En dérivant (5.10) par rapport à U,, et en posant d1;/dUy, = 0, on trouve 
la tension de saturation : 
1 
1+1n 


On voit que sa valeur est plus petite que celle donnée par le calcul d’après (5.5). 
En introduisant l'expression (5.12) dans (5.10) on obtient pour la région de satu- 
ration une caractéristique courant-tension plus précise: 


{ b 
marrer Un ne (5.13} 


Jusqu'ici nous avons considéré que la source du transistor était. 
reliée au substrat. Or, il y a des cas où le substrat est porté à un 
potentiel négatif U,, par rapport à la source (par exemple dans des 
circuits intégrés dont le support est commun à tous les transistors) N. 
Dans un tel cas la tension qui chute dans la couche de charge d’espace 
augmente, ce qui conduit à apporter une correction à la tension de 
courbure des bandes donnée par l'expression (5.3b): 


U 58 = Psm +5 V Pom + LANE (5.14) 


Ua sat — (Ugs—Uo). (5.12) 


1) Une tension positive sur le support (dans le cas d’un transistor à canal n) 
est inadmissible, sinon la jonction p-n de la source sera polarisée dans le sens 
direct, il y aura injection des électrons daris le support et le principe de fonction- 
nement des transistors unipolaires sera troublé. 
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Dans ces conditions la tension U,, entrera naturellement aussi 
dans l'expression (5.8). Par conséquent, le courant 7, sera en général 
fonction de deux tensions: U,, et U,., c’est-à-dire qu’il sera pos- 
sible d'effectuer une double commande du courant. 

En tenant compte de l'influence du support, on peut remplacer 
la caractéristique (5.13) par la suivante: 


Î b 2 2 
la (Vus —Uo—+ NU sl) (5.15) 


On voit que l'application d'une tension entre le support et la source 
est équivalente à une augmentation de 
la tension de seuil. 

Pour en terminer avec les carac- 
téristiques statiques, envisageons leurs 
parties initiales qui sont largement 
utilisées dans les circuits de commuta- 
tion (circuits impulsionnels). En posant 


Üàs « Us — U,, 


T;, MA 


on peut négliger le terme quadratique 
0,5 Ugs,V intervenant dans l’expression (5.6) et 
obtenir une dépendance linéaire 
Fig. 9.8. Parties initiales 


quasi linéaires des caracté- Ta = b(U gs — Us) Us. (0.16) 
ristiques de sortie d’un tran- | 
sistor MDS Le réseau de caractéristiques courant- 


tension correspondant à cette expres- 
sion est représenté par la figure 5.8. Le coefficient de U3, au se- 
cond membre de (5.16) est appelé conductance du canal et son 
inverse est la résistance du canal 
{ 
R,= Us Un (5.17) 
On voit que la résistance du canal est réglable dans de larges limites 
par l’action sur la tension de grille. En pratique, on met à profit 
cette possibilité de variation de la résistance du canal. Si l’on pose 
U,s — U, = 4 V et b — 0,1 mA/V”°, on obtient À, — 2,5 kilohms. 
5.2.4. Paramètres en petits signaux.— Dans la technique des 
amplificateurs, on utilise les parties à pente douce, c’est-à-dire la 
région de saturation des caractéristiques courant-tension. Cette ré- 
gion se caractérise par des distorsions harmoniques minimales des 
signaux et par des valeurs optimales des paramètres en petits si- 
gnaux qui sont importants pour le fonctionnement en amplification. 
Les paramètres en petits signaux d’un transistor MDS sont les 


suivants : 


diq 
la pente S = -—— 
a pent S des Ug, = Ci? 
# _e . dU4s 
nce interne r4 = —— ; 
la résistance interne r4 dla ys= ct ? 
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aU %s 
dUgs ra =. ° 
Ces trois paramètres sont liés entre eux par ‘la relation 


k = Sra. (5.18) 


Dans la région de saturation la pente s'obtient aisément à partir 
de l'expression (5.8): 


le coefficient d'amplification ‘) # — 


S = b(Uys — Un). (5.19a) 


On voit que la pente est proportionnelle au paramètre b. Le nom 
donné à ce paramètre (pente spécifique) est dû à ce que pour Us — 
— U, = 1 V la valeur de b est numériquement égale à à la pente. En 
faisant usage des expressions (5.19a) et (5.8), il n’est pas difficile 
d'établir la relation entre la pente et le courant de travail: 


S = V 2b14. (5.19b) 


Par exemple, pour b = 0,1 mA/V? et 14 — 1 mA, on obtient S — 
— 0,45 mA/V. .: 

Si l’on se sert de la formule plus exacte (5.13), la valeur obtenue 
pour la pente sera inférieure à celle donnée par les formules (5.19) 
parce que b est remplacée par b/(n + 1). 

La résistance interne sur la partie à pente douce de la caracté- 
ristique est due à la variation de la longueur du canal en fonction 
de la tension de drain (fig. 5.6, b). La croissance de la tension Uxs 
provoque une augmentation de la largeur de la jonction de drain AZ 
et une diminution respective de la longueur Z” du canal. Il en résulte 
une croissance de la pente spécifique b et en même temps du courant 
de drain 14. Dans son ensemble, un tel phénomène est analogue à l’ef- 
fet Early (v. p. 133). Par suite, la structure de l’expression donnant 
la résistance interne d’un transistor MDS est la même que celle de 
l'expression de la résistance r, du collecteur [cf. (4.42) \d’un transis- 


tor bipolaire: 
-(1y 27 71 Va (5.20) 


ÊoËs 


Prenons les mêmes valeurs de la concentration, de la tension et du 
courant que celles utilisées dans l’exemple numérique d’application 
de la formule (4.42): N = 107 at-cm*, Us — 4 V, [4 = 1 mA. 
Alors pour Z = 10 um on obtient r; — 100 kilohms, c’est-à-dire 
une valeur qui est inférieure d'un ordre de grandeur à celle de r.. 
Signalons que la variation de r,; en fonction du courant J , est la même 
que celle de r, en fonction de 7, dans les transistors bipolaires. 


*) Le coeïficient d'amplification des appareils électroniques est générale- 
ment désigné par u, mais nous évitons cette désignation parce que dans la théorie 


des transistors MDS elle se confond avec la désignation de la mobilité des por- 
tours. 


105 3 461 


En prenant le produit des (5.20) et (5.19b), on obtient le coeffi- 
cient d'amplification (gain) k. Il est indépendant de la longueur du 
canal ; ses valeurs typiques se situent entre 50 et 200 (suivant l’épais- 
seur Z du canal). 


Il y à intérêt à comparer les paramètres des transistors bipolaires et des 
transistors MDS. La nomenclature de ces paramètres étant différente, écrivons 
d'abord les expressions pour la pente et le gain des transistors bipolaires. 

La pente est facile à définir à partir dé la relation 


ul dl: le 
— dUe  dle de ? 


où le premier terme au second membre exprime le gain en courant « et le deuxiè- 
me est égal à l'inverse de la résistance de la jonction émettrice r,. Ainsi, en 
tenant compte de (4.41), on obtient: 


S = a/re = allpr. 


Pour un courant d'émetteur Z, — 1 mA, la pente est S Æ 40 mA/V. 
En multipliant la pente par la résistance de la jonction collectrice (4.42), on 
obtient le gain d’un transistor bipolaire: 


k= Sr & relres 
Ce coefficient est indépendant du courant. Ses valeurs typiques sont 
k — 40 000 à 80 000. 


Ainsi, dans nos exemples, les transistors MDS cèdent beaucoup en tous les 
trois paramètres aux transistors bipolaires. Pourtant on ne devra pas oublier 
que la pente des transistors MDS augmente en même temps que l'épaisseur du 
canal et de plus sa variation en fonction du courant est sensiblement plus faible. 
Aussi, dans le domaine des faibles courants et pour une grande surface, les 
Rare d’un transistor MDS peuvent-ils devenir égaux à ceux d’un transistor 

ipolaire. 


Comme il a été dit précédemment, un transistor MDS peut être 
commandé non seulement par la tension de grille mais également par 
la tension de supports. En dérivant (5.15) par rapport à | VU, |, 
on obtient la pente suivant le support: | | 

2 2 
= — + (Us — Uo— + (Us). (5.21) 

Le signe moins signifie que le courant 14 diminue lorsque la 
tension | U,., | augmente. La dérivation de (5.15) par rapport à Us 
donne la pente suivant la grille: 

b 2 
S3= 5 (Ues—Vo—+ NU ps). (5.22) 
On voit que la tension | U,, | a pour effet de réduire la pente S,. 

Le rapport des pentes S, et S, dépend directement du coefficient 
n, c'est-à-dire se détermine finalement par l'épaisseur du diélectri- 
que et par la concentration en impureté du support [v. (5.11)]. Dans 
le cas général | S, | << S,. | 

La commande par tension de grille est préférable dans tous les 
cas parce que l’impédance d'entrée déterminée par le diélectrique 
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est’incomparablement plus élevée (dans la commande par tension 
de support l’impédance d’entrée est déterminée par le courant in- 
verse de la jonction p-n de source). 

Notons avant de clore ce numéro que le montage en source com- 
mune du transistor MDS (fig. 5.9, a), considéré dans tous les numé- 
ros précédents, est le plus répandu mais n’est pas le seul possible. 
Parfois on a recours au montage en grille commune GC (fig. 5.9, b). 
Ce dernier se caractérise par une impédance d'entrée faible (voisine 


Ze 


oD 


Sertie 


Fig. 5.9. Montages source commune (a) et drain commun (b) d’un transistor 
MDS 


de 1S) et ne trouve donc ses applications que dans certains circuits 
spéciaux. | 

5.2.5. Stabilité des paramètres.— Pour des valeurs données des 
tensions de grille et de drain, le courant de drain varie avec la tem- 
pérature. Cette variation se traduit par l'intermédiaire des para- 
mètres b et U,. La dépendance b (T) se détermine par la variation 
de la mobilité des porteurs en fonction de la température et la dé- 
pendance U, (T), par la variation du niveau de Fermi avec la tem- 
pérature [v. (5.3b) où sm — 2®rl. 

Lorsque la température s'élève, la pente spécifique diminue ainsi 
que la tension de seuil, mais la diminution de ces paramètres a des 
effets opposés sur le courant [v. (5.8) et (5.13)]. Il existe une valeur 
du courant 7, pour laquelle les influences des fonctions b (7) et 
U, (T) se neutralisent. Cette valeur stable est appelée courant crili- 
que. L'existence du courant critique est un trait caractéristique im- 
portant des transistors MDS; elle rend possible la stabilisation de 
température des circuits par le moyen le plus simple qui est le choix 
du courant de travail. 

À partir de la condition dI ;/dT = 0 (en tenant compte des dé- 
rivées 0b/0T et OU,/0T), on peut obtenir l’expression pour la tension 
de grille correspondant au courant critique: 


U gs Cr U, —— (0,8 à 2,4) V (5.23) 
(la valeur minimale correspond à la concentration d'impureté dans 
le support de 101% at-cm"* et la valeur maximale à la concentration 


de 4015 at-cm-*). Le courant critique est ordinairement 5 à 10 fois 
plus petit que le courant nominal défini par la formule (5.9). 
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Le coefficient de température de courant est positif dans la gamme 
de fa > Ta cr (et en particulier pour le courant nominal) et négatif 
dans la gamme de 73 << T4 .r (microrégime). On convient de carac- 
tériser l'instabilité du courant non pas par l’accroissement de courant 
Alfa mais par l’accroissement équivalent de tension AU, que l’on 
tire de la relation évidente: AU, — AT4/S. Les courants voisins 
du courant critique sont caractérisés par une sensibilité thermique 
de l’ordre de +0,5 mV/°C, alors que pour des courants « supercriti- 
ques » cette sensibilité est de +(8 à 10) mV/°C et pour des courants 
« subcritiques » de —(4 à 6) mV/°C. 

La pente d’un transistor MDS dépend de la température par l’in- 
termédiaire des mêmes paramètres b et U, comme le courant. En 
plus de la notion de courant critique, on utilise aussi celle de pente 
critique pour laquelle les influences des fonctions b (T}) et U, (T) 
se compensent. La pente prend sa valeur critique pour un courant 
inférieur au courant critique. 

Le fait que la partie de travail principale du transistor MDS, 
c'est-à-dire son canal, est en contact direct avec un milieu étranger 
qui est le diélectrique exerce une influence considérable sur la sta- 
bilité des paramètres. L’instabilité se manifeste principalement par 
des variations de la tension de seuil qui sont dues en premier lieu 
aux variations de la charge superticielle en équilibre Q,, [v. (5.3a)]. 
La charge superficielle varie, par exemple, en cas de déplacement 
des donneurs qui existent toujours dans la couche diélectrique. Un 
tel déplacement peut résulter de la diffusion à haute température ou 
de la dérive dans un champ intense produit par la grille. La pénétration 
des impuretés acceptrices dans la couche diélectrique (ou sur sa sur- 
face) conduit à une compensation partielle de la charge superficielle 
et donc de la tension de seuil. 

La circulation du courant s'accompagne inévitablement d'un 
échange d'électrons entre le canal et les pièges qui existent dans la 
couche diélectrique. Une conséquence importante d’un tel échange 
sont des fluctuations de courant, une des composantes principales 
du bruit propre du transistor. Cette composante se range dans la 
catégorie de bruits excédentaires, qui ne sont pas inévitables et sont 
dus non pas à la structure discrète du flux de porteurs, mais à des 
circonstances accessoires, dans le cas considéré à la présence d’un 
diélectrique adjacent. Un niveau élevé de bruits propres est un des 
inconvénients des transistors MDS. 

5.2.6. Caractéristiques de transfert. Comportement en fréquence.— 
Le schéma équivalent pour de petits signaux d’un transistor MDS 
est représenté sous sa forme générale par la figure 5.10, a. Le fonc- 
tionnement du transistor étant supposé sur les parties à faible pente 
de la caractéristique courant-tension, pour résistance du canal on 
prend la résistance de drain r;. Les éléments qui caractérisent les 
propriétés amplificatrices du transistor sont les sources de courant 
S'eU gs et SpUnps- Les résistances À, et R.4 sont celles du diélectrique 
de la grille : elles sont normalement négligeables parce que leur va- 
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leur atteint 10% à 104 ohms et plus. Les résistances R,, et R,4 sont 
des résistances inverses des jonctions p-n de la source et du drain; 
leurs valeurs sont comprises entre 1012 et 1011 ohms. Les capacités 
Chs et Cha sont des capacités de barrière des mêmes jonctions ; leurs 
valeurs dépendent avant tout des surfaces de la source et du drain. 
Si, par exemple, les dimensions de ces électrodes sont de 20 X 40 um? 
et la capacité spécifique est de 150 pF/mm°? (v. p. 105), on obtient 


WP D Eh pa 


Fig. 5.10. Schémas équivalents pour de petits signaux d’un transistor MDS: 
a, complet; b, simplifié pour Us = 


Cpa = Cps — 0,12 pF. Enïin, C,s et C£a sont des capacités de l’élec- 
trode métallique de la grille par rapport aux couches de source et. 
de drain. 

Dans le cas le plus répandu où la source est reliée au support, 
la source de courant SU, n'existe pas et la résistance R,, se trouve 
mise en court-circuit, de même que 
la capacité Ch Si, de plus, on 
néglige les résistances du diélectri- 
que À, et Ra, on obtient pour le 
cas considéré le schéma équivalent 
montré à la figure 95.10, b (pour 


lgs Grille Coa 


NN D 7% D PARCS 
dd PS PS 


Drain 
EEE] 


Source 
Lo] 


simplifier l’indice « g» de la pente 
est omis). C’est ce schéma qui sert 
de base pour la plupart des cal- 
culs pratiques. 

L'origine des capacités Ces et 


Régions ce 
débordement 


nee 5.11. Débordement de la gril- 
e, capacités de débordement 


Cea est montrée à la figure 5.11. 
Elles sont dues à ce que l’on appelle recouvrement des régions de la 
source et du drain par la grille (débordement de la grille). On a en vue 
le fait que bien souvent on n’arrive pas, pour des causes technologi- 
ques, à placer l’électrode de grille exactement entre les couches n* 
comme l'indique la structure idéalisée (fig. 9.2). Dans un tel cas il 
se forme, entre les bords de la grille et ces couches, des capacités pa- 
rasites de recouvrement C,, et Ca. Normalement ces capacités sont 
plusieurs fois plus petites que les capacités de barrière, maïs leur 
rôle (surtout celui de la capacité C£4) est bien important. 

La capacité entre grille et canal (C,) n’est pas représentée sur 
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la figure 5.10 parce que l’inertie qu'elle introduit est prise en compte 
par la nature complexe de la pente (v. plus loin). 

L'inertie des transistors MDS par rapport à des variations rapides 
de la tension de commande V,, est due à deux facteurs : la recharge 
de la capacité de grille C’, et la recharge des capacités interélectrodes. 

Le premier facteur s'explique comme suit. Un saut de tension U,. 
entraîne une variation du champ régnant dans le diélectrique au 
voisinage de la source. Tant que cette variation ne se propage pas 
jusqu’au drain, le courant J, reste inchangé. Le temps de propaga- 
tion se détermine par la vitesse de charge de la capacité C, à travers 
la résistance du canal. 

Le second facteur est lié à ce que la tension U , et donc le courant 
dans le circuit extérieur croîtront graduellement, au fur et à mesure 
de la recharge des capacités interélectrodes, même si le courant J, 
croît brutalement. La vitesse de cette recharge dépend des résistances 
extérieures, c’est-à-dire est indépendante des propriétés du transistor 
proprement dit. Pourtant, toutes choses étant égales par ailleurs, 
elle est d'autant plus grande que les capacités interélectrodes sont 
plus petites. Dans ce sens, les valeurs des capacités d’un transistor 
constituent un indice caractérisant sa rapidité de réponse. 

De ce qui précède nous pouvons conclure que le rôle relatif des 
deux facteurs d'inertie n’est pas univoque et qu'il dépend pour une 
large part du montage utilisé. En même temps, il est clair que le 
premier facteur (temps de charge de la capacité C,) est un facteur de 
limitation : il détermine la rapidité de réponse limite d’un transistor 
MDS lorsque le circuit de drain est en court-circuit (et donc les capa- 
cités interélectrodes sont sans effet). 

En toute rigueur, le circuit de grille doit être considéré comme un 
circuit à constantes réparties. Mais dans la pratique d'ingénieur il 
y a intérêt à approximer par un circuit simple RC constitué par la 
capacité de grille C, et la résistance du canal À. 

La résistance du canal est donnée par la formule (5.17), et la 
capacité de la grille est facile à écrire si l’on connaît la surface de 
la grille (ZL) et sa capacité spécifique (5.1): 

En€ 
Ca=LZL. (5.24) 
La charge et la décharge d’un circuit RC se décrivent par la fonction 
exponentielle la plus simple. La même fonction décrit aussi la pente 
du transistor car celle-ci caractérise les variations du courant 7; 
pour un saut donné de tension UV... Par conséquent, sous forme opé- 
rationnelle, la pente peut s’écrire ainsi: 
S 
S'(s) — (5.25) 
où Ts — Ceho est la constante de temps de la pente. En écriture com- 
plexe la pente aura pour expression 
S 
de 1+jo/os ? 


(5.26) 
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où wg — 1/t$ est la fréquence angulaire de coupure de la pente. 
Le module et la phase de l’expression (5.26) traduiront respective- 
ment la courbe amplitude-fréquence et la courbe phase-fréquence de 
la pente. 

La constante de temps t$ s'obtient aisément si l’on multiplie la 
capacité de la grille (5.24) par la résistance du canal (5.17). Compte 
tenu de (5.7) on obtient: 


L? 
U (Ugs—Uo) ° 


Par exemple, si L — 10 um, u — 500 cm°/V:-s et U,, — Us = 4 V, 
on a Ts — 0,9 ns. Dès lors, fs — (1/2n) © s$ Æ 300 MHz. 
L'expression (5.27) montre avec toute évidence que le canal n 
est préférable au canal p (une plus grande valeur de la mobilité pu) 
et que la longueur du canal joue un rôle déterminant. Dans les tran- 
sistors MDS modernes on parvient à réduire la longueur du canal 
jusqu’à une valeur inférieure à 1 um. Dans ce cas ts << 0,01 ns et 
fs > 19 GHz. De telles valeurs des paramètres permettent souvent 
de négliger l’inertie de la pente et de considérer que l'inertie d'un tran- 
sistor MDS n'est due qu'aux capacités interélectrodes et parasites. 


Ts = (5.27) 


$ 5.3. Transistors à effet de champ 


Une structure idéalisée d’un transistor à effet de champ moderne 
est représentée par la figure 5.12. Ici, le contact métallique avec la 
couche p* joue le rôle de la grille, mais la grille est séparée du semi- 
conducteur de type x non par un 
diélectrique comme c’est le cas 
des transistors MDS, mais par 
la couche appauvrie de la jonc- 
tion p-n. La jonction est pola- f7"F Rs 
risée en sens inverse. 2 A1 Touche | 

En principe, la couche p* | 1, 22P 
n'est pas obligatoire : une couche | * 
appauvrie peut également avoir 
lieu en cas d’un contact direct 
entre le métal et semi-conduc- 
teur (v. $ 3.3). Les transistors Fig. 5.12. Structure d'un transistor 
ayant une telle structure sont à effet de champ 
appelés transistors à effet de 
champ à barrière métallique (Schottky). Les propriétés fondamentales 
des deux variantes sont les mêmes si bien que dans ce qui suit nous 
ne considérons que des transistors à effet de champ à jonction p-n 
dont l'analyse est plus suggestive. 

Il sera montré plus loin que pour le fonctionnement normal d’un 
transistor à effet de champ l'épaisseur de la couche de travail au- 
dessous de la grille (a sur la fig. 5.12) ne doit pas être supérieure à 
quelques micromètres. Les cristaux de semi-conducteur ayant une 
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telle épaisseur sont inapplicables à cause de leur fragilité mécanique. 
La structure de la figure 5.12 doit donc être considérée comme une 
mince couche nr de travail déposée sur une plaquette « support » 
plus épaisse qui n’est pas représentée sur la figure. Les procédés 
d'obtention de couches minces seront décrits au $ 6.8. 

9.3.1. Principe de fonctionnement.— La jonction p-n de la grille 
est polarisée en sens inverse. La profondeur Z de la couche appauvrie 
varie suivant l'expression générale (3.9). Plus forte est la tension 
inverse, plus profonde est la couche appauvrie et donc plus faible 
est l'épaisseur w du canal. Ainsi, en faisant varier la tension inverse 
agissant sur la grille, on peut modifier la section transversale et donc 
la résistance du canal. Si le drain est Soumis à une tension, le cou- 
rant de canal, c'est-à-dire le courant de sortie du transistor, variera. 

L'amplification en puissance est assurée par une faible valeur 
du courant de sortie. Dans les transistors à effet de champ le cou- 
rant de sortie est représenté par le courant inverse de la jonction p-n 
de la grille. Pour des jonctions p-n en silicium de petite surface, le 
courant inverse est de 10- À et moins. 

Déterminons maintenant la variation de l’épaisseur et de la ré- 
sistance du canal en fonction de la tension de commande appliquée 
à la grille pour une tension nulle sur le drain. L'examen de la figure 
0.12 permet d'écrire l'épaisseur du canal sous la forme suivante: 


w = a — |, 


où a est la distance du « fond » de la couche n à la frontière métallur- 
gique de la jonction. En négligeant la hauteur en équilibre de la bar- 
rière de potentiel et en utilisant pour / l'expression (3.10), on obtient 
la variation de l’épaisseur du canal en fonction de la tension de grille : 


2eç8U 
vo 2, (5.28) 


Ici et plus loin, on entend par U,, le module de la tension appliquée 
à la grille. | 

En partant de la condition w = O0, il est facile de trouver la 
tension de bloquage (on dit aussi tension de coupure, tension d'arrêt 
ou cut-off) pour laquelle la couche appauvrie recouvre tout le canal 


>! 


et le courant cesse de circuler à travers le canal: 
U 50 — (aN/28,8) a? (5.29) 


Par exemple, si N = 5:10 at-cm#eta = 2 um,onaU,5 = 12,9 V. 
Si l’on tient compte de la hauteur en équilibre de la barrière de po- 
tentiel, la tension de bloquage aura une valeur un peu plus petite. 

On voit donc que l'épaisseur de la couche de travail et sa concen- 
tration en impureté doivent être suffisamment petites. Dans le cas con- 
traire la tension de bloquage sera tellement grande que la commande 
de courant dans toute la gamme de fonctionnement (à partir de sa 
valeur nulle) sera pratiquement impossible à réaliser. 
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En utilisant la grandeur U,5, on peut mettre l’épaisseur du canal 
sous la forme suivante: | 


w== a (1— 5 (5.30) 


Ugo 


Une telle épaisseur est maintenue sur toute la longueur du canal. 
La résistance du canal dans ce cas a pour valeur 


Rire)", (5.31) 


où Z est la largeur du canal (v. fig. 9.12); p la résistivité de la cou- 
che n. Pour p — 1 ohm-:cm, a = 2 um et U,, = 0, on obtient une 
valeur minimale R5 min — 0,9 kilohm. Pour U,/U,5 = 0,5, la 
résistance À, s'élève jusqu’à 1,8 kilohm. 

9.3.2. Réseau de caractéristiques statiques.— Lorsque la ten- 
sion Ü 5, est appliquée, le canal est traversé par un courant, de sorte 
que sa surface adjacente à la couche 
appauvrie ne sera plus équipotentielle. 
Par conséquent, la tension sur la 
jonction p-n variera le long de l’axe 
des x en croissant au voisinage du 
drain. Cela signifie qu'en vertu de 
l'expression (3.10) la largeur de la 
couche appauvrie augmentera dans le 
sens de la source vers le drain (fig. À 
19: a). a 

Lorsque la différence de poten- Ç 
tiel Us — Us (où Uzs <0) de- b) T 
viendra égale à la tension de bloquage 
Uzo, l'épaisseur du canal tombe au 
zéro au niveau du drain, c’est-à-dire s| 
qu'il se produit un étranglement com- ‘ ee 
plet (un «goulot») du canal (fig. _ c) x 
0.13, b). À la différence du cas de AS ue : | 
Ua = Ugo ceci ne conduit pas àla Hg, 58. Section du sara 
coupure du courant parce que la Îor- ;y régime non saturé (a), à la 
mation elle-même du «goulot » est limite de la saturation (b) et 
une conséquence de l’augmentation au régime de saturation (c) 
du courant. Au lieu de la coupure du 
courant il se produit la coupure de ses accroissements, c'est-à-dire la 
saturation du courant. 

Nous avons déjà vu la formation de « goulot » dans les transis- 
tors MDS (fig. 5.6, a). Puis, lorsque Vas — Use >> U0, le « gou- 
lot » se déplace vers la source et la longueur du canal diminue un 
peu (fig. 5.13, c). Ces phénomènes se manifestent aussi dans les 
transistors MDS (v. fig. 5.6, b). 


169 


Compte tenu de ce qui précède on peut exprimer la tension de 
saturation pour les transistors à effet de champ sous la forme sui- 
vante : 


Us = Ugo — Ugsr OÙ Us 0 (5.32) 


Le réseau de caractéristiques courant de drain-tension (fig. 5.14,a) 
est analogue à celui des transistors MDS (fig. 5.7, a). Pourtant ici, 
lorsque la tension sür la grille croît (en module), le courant de drain 
n’augmente pas mais diminue. On peut dire que le transistor à effet 


Ty, MA 
Ty, mA UPT = -6,4V 


Z 8 UV VE 6 4 2 
a) b) 


Fig. 5.14. Caractéristiques statiques d’un transistor à effet de champ: 
a, de sortie: b, de transfert 


de champ fonctionne suivant le mode à appauvrissement tout comme 
un transistor MDS à canal dopé (v. fig. 5.3). 

Le réseau de caractéristiques courant de drain-tension de grille 
(fig. 5.14, b) diffère d’un réseau analogue des transistors MDS (v. 
fig. 9.7, b) avant tout par le fait qu'il y a circulation du courant 
pour la tension nulle sur la grille. On peut dire conventionnellement 
que la tension de bloquage dans un transistor à effet de champ est 
équivalente à une tension de seuil négative dans un transistor MDS. 

Une particularité importante de la caractéristique courant-ten- 
sion de la figure 5.14, b est que la tension de grille ne peut être que 
d’une seule polarité, dans le cas considéré de polarité négative. Sinon, 
la jonction p-n sera polarisée dans le sens direct, ce qui provoquera 
une injection des porteurs minoritaires, de sorte que le transistor 
cessera d’être un élément unipolaire. Remarquons que dans des tran- 
sistors MDS à canal dopé (v. fig. 5.3) aucune restriction n’est imposée 
à la polarité de la tension de commande, car la grille y est séparée 
du canal par le diélectrique. 

Les expressions analytiques de la caractéristique courant-tension 
d’un transistor à effet de champ sont : 

partie de forte pente 


2 U2—(Ugs+ Us) /? | 


Ta= | Uas ++ D ; (5.33) 


Ro min 
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partie de faible pente 


La= [+ eo — Us (1 UP (5.34) 


Où R5 min eSt la résistance du canal pour U,, = 0 [v. (5.31)]. L’ex- 
pression (5.34) est approchée avec une bonne précision par une fonc- 
tion quadratique à l'expression (5.8) utilisée pour les transistors MDS : 


{ 
La= 7 b Uao—Urs) (5.35) 


Ici, le coefficient b, qui est analogue à la pente spécifique des tran- 


sistors MDS, a pour expression : 
b — AeçeuZ/(3aL). (5.36) 


Par exemple, pour u — 1500 cm°/V:s, Z/L = 10 et a = 2 um, 
on obtient b — 0,12 mA/V°. Signalons que dans cet exemple nous 
avons utilisé la valeur de la mobilité à l’intérieur du semi-conducteur 
parce que dans les transistors à effet de champ le canal n’est pas en 
contact avec la surface. 

Pour les transistors à effet de champ de même que pour les tran- 
sistors MDS on utilise la notion de courant critique pour lequel 
le courant est en principe indépendant de la température. 


Dans le cas des transistors à effet de champ l'existence de courant critique 
est due aux influences opposées des fonctions b (T) et U,0 (T). La fonction b (T) 
est liée à la variation de la mobilité avec la température de même que dans les 
transistors MDS. Quant à la fonction U,, (T), elle ne découle pas de l'expression 
(5.29). Pourtant si pour obtenir l’expréssion (5.29) on utilise une relation plus 
précise (3.9), elle fera intervenir la hauteur en équilibre de la barrière de poten- 
tiel dans la jonction p-n; cette dernière dépend de la température, comme le mon- 
tre l’expression (3.4). C’est en tenant compte de cette variation que l’on obtient 
la valeur du courant critique. 


En partant de la condition dI 3/dT — 0, on peut trouver la ten- 
sion de grille correspondant au courant critique: 


U 20 — Ügs er © 0,65 V (5.37) 


{cf. (5.23)]. Les valeurs habituelles du courant critique se situent 
dans la région de microrégime. 

9.3.3. Paramètres en petits signaux et schéma équivalent. — Si 
l’on utilise l’approximation (5.35), l'expression donnant les faibles 
valeurs de la pente sera par analogie avec (5.19a) 


S = db (Uzo — Us), (5.38) 


et la variation de la pente en fonction du courant sera donnée par 
la formule (5.19b). 

La résistance différentielle r,; du drain est due à la même cause 
{modulation de la longueur du canal) et a les mêmes valeurs que 
dans les transistors MDS [v. (5.20)]. 
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Le schéma électrique équivalent pour de petits signaux d’un tran- 
sistor à effet de champ est représenté par la figure 5.15. Les éléments 
constitutifs de ce schéma sont en fait les mêmes que ceux du schéma 
équivalent d’un transistor MDS (v. fig. 9.10): ra est la résistance 
différentielle du canal sur la partie de faible pente de la caractéris- 


tique courant-tension; SU,., la source de courant qui reflète les 
propriétés amplificatrices du transis- 
tor, Res et Ra Sont des résistances 
inverses de la jonction p-n; C et 
C'ea, les capacités de barrière des par- 
ties latérales de la. jonction p-n (v. 
fig. 5.12). 

L'inertie que présentent les varia- 
tions du courant est caractérisée, 
de même que pour des transistors 
MDS, par la constante de temps Ts 
de la pente. Ce paramètre est aussi 
Fig. 5.15. Schéma équivalent égal au produit de Ia résistance du 
pour de petits signaux d'un canal par la capacité grille-canal. 

transistor à effet de champ Les sections du canal et de la couche 

appauvrie étant différentes sur les 

diverses portions (v. fig. 5.13), nous utiliserons les valeurs moyen- 

nes de w et de Z. A savoir, prenons Wmoy = moy — /24. Alors la 

capacité moyenne et la résistance moyenne du canal auront pour 
expressions 


> Œ (ZL 

Cr= ne Le (5.39a) 
: L 

Ro = DT az - (5.39b) 


Respectivement, la constante de temps moyenne de la pente sera de 
la forme 


Ts — 4epeoL?Ja?. (5.40) 


Cette quantité peut être mise sous la même forme (5.27) que pour 
les transistors MDS. À cet effet, introduisons dans (5.40) la valeur 
de a? tirée de (5.29) et tenons compte de la relation qNu = 6 = 1/p 
[v. (2.24)]; il vient 


Ts = 2L?/H{uU 20). (5.41) 


Ainsi, les caractéristiques de transfert et de fréquences des transistors 
à effet de champ peuvent être en principe les mêmes que celles des tran- 
sistors MDS. Pourtant, en pratique on ne parvient pas à rendre la 
longueur du canal dans les transistors à effet de champ aussi petite 
que dans les transistors MDS modernes. C'est pourquoi la rapidité 
de réponse est actuellement nettement moins bonne pour les tran- 
sistors à effet de champ que pour les transistors MDS. 
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Il est naturel que les transistors à effet de champ cèdent aux 
transistors MDS également en valeur de l’impédance d'entrée : elle 
est déterminée par le courant inverse de la jonction p-n et ne dépasse 
pas ordinairement 10! ohms. 

Lorsque la température augmente, cette impédance diminue rapi- 
dement et à la limite de la gamme d'utilisation (125 °C) elle peut 
tomber à 107 ohms et plus bas. 

Les avantages importants des transistors à effet de champ sont la 
stabilité des caractéristiques dans le temps et un faible niveau de bruits 
propres. Ces avantages sont dus à ce que le canal est séparé de la 
surface par la couche appauvrie qui joue le rôle du diélectrique. 
I] en résulte qu’à la frontière entre le canal et un tel « diélectrique » 
il n'y a ni défauts de réseau cristallin, ni de canaux superficiels, 
ni de contaminations, c’est-à-dire de tout ce qui constitue dans les 
transistors MDS la cause d’instabilité et de fluctuations engendrant 
des bruits. Pour la même raison, la mobilité ne subit aucune dimi- 
nution qui est caractéristique des transistors MDS (v. p. 158). 


Le seul type inévitable de bruits du transistor à effet de champ est le bruit 
d'origine thermique qui est propre au canal comme à toute autre résistance. Le 
bruit d’agitation thermique est calculé par la formule de Nyquist : 


UE in =4KTRAf, 


où Af est la bande de fréquences. En y introduisant R, min — 0,5 kilohm et 
Af = 1 Hz, on obtient UV} th Æ 3 nV. 


Au cours de l’analyse qui précède nous n’avons considéré que la 
partie active d’un transistor à effet de champ, c’est-à-dire son canal. 
Pour tenir compte de l'influence des régions passives (des couches de 
source et de drain, fig. 5.12), il suffit de compléter le schéma équi- 
valent par les résistances À, et R, en les plaçant en série avec la 
source et le drain. La valeur ohmique de ces résistances ne dépasse 
pas généralement 10 ou 20 ohms, de sorte que leur influence (par rap- 
port à la résistance du canal) est presque sans importance. 


CHAPITRE 6 


BASES TECHNOLOGIQUES 
DE LA MICROËLECTRONIQUE 


$S 6.1. Introduction 


La technologie de fabrication des circuits intégrés monolithiques 
s'est développée sur la base de la technologie planar des transistors 
qui, à son tour, a mis à profit toute l’expérience précédente de la 
production des dispositifs semi-conducteurs. Aussi, pour voir clair 
dans les cycles technologiques de fabrication des circuits intégrés 
est-il nécessaire de prendre connaissance des processus technologiques 
typiques dont se composent ces cycles. La technologie des circuits 
intégrés hybrides a généralisé et développé les méthodes de dépôt 
des films utilisées précédemment dans l’industrie radiotechnique, 
dans les constructions mécaniques et en optique. 


$ 6.2. Opérations préparatoires 


Les lingots monocristallins de silicium et d’autres semi-conduc- 
teurs sont généralement obtenus par cristallisation à partir de bains 
de ces matériaux en fusion en appliquant la méthode de Czochralski. 
Dans cette méthode, une tige portant à son extrémité un germe de 
silicium monocristallin est animée d’un mouvement de rotation et 
de translation ascendante (fig. 6.1). Le germe étant venu au contact 
avec le bain, un cristal se développe à partir de ce germe et pousse 
au fur et à mesure du déplacement vertical de la tige. 

L'orientation cristallographique du lingot (de sa section trans- 
versale) est déterminée par celle du germe. Le plus souvent on utilise 
des lingots à section transversale située dans le plan (111) ou (100) 
(v. $ 2.2). 

Un diamètre typique des lingots est actuellement de 80 mm, mais 
leur diamètre maximal peut atteindre 120 mm et plus. La longueur 
des lingots peut atteindre 1 et même 1,5 m, toutefois généralement 
elle est plusieurs fois plus petite. 

Les lingots de silicium sont coupés en un très grand nombre de 
plaquettes minces (0,4 à 0,5 mm d'épaisseur) dont chacune peut ser- 
vir ensuite à la fabrication de circuits intégrés ou d’autres appareils. 
Pour le sciage en plaquettes, le lingot doit être fixé solidement et 
il importe d'assurer sa position perpendiculaire par rapport aux 
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lames ou disques pour que les plaquettes aient l’orientation cristal- 
lographique désirée. 

La surface des plaquettes découpées est assez rugueuse: Les di- 
mensions des égratignures, des saillies et des creux sont beaucoup plus 
grandes que celles des éléments des CI à réaliser. C’est pourquoi, 
avant d'entreprendre les principales opérations technologiques, on 
procède à des rectifications multiples des plaquettes et ensuite à 
leur polissage. La rectification a pour but non seulement d'éliminer 
les défauts mécaniques mais également 
d'assurer l'épaisseur nécessaire (200 à 
900 um) de la plaquette, qu'on n'arrive 
pas à obtenir lors du découpage, et le 
parallélisme de ses faces. Cette opération 
est effectuée sur des meules tournantes. 
L'agent rectificateur est constitué par des 
suspensions de micropoudres dont les di- 
mensions des grains sont choisies pour cha- 
que cycle suivant plus petites que dans le 
cycle précédent, en allant ainsi jusqu’à 1 ou 
2 um. 

Après la rectification la surface de |la 
plaquette présente néanmoins une couche 
de quelques micromètres d'épaisseur dite 
mécaniquement troublée au-dessous de Fig. 6.1. CHAINE de 
laquelle se situe une couche encore plus NS 
mince dite physiquement troublée. Cette 


FR re 7 : 1, creuset-nacelle ; 2, bain de 
dernière est caractérisée par la presence de semi-conducteur en fusion; 


r ; 0 k : ‘ 3, monocristal croissant; 4, 
défauts «invisibles » du réseau cristallin germe: +, bobine de chauf- 
et de contraintes mécaniques qui prennent FRERE 
naissance au cours de la rectification. 

Le polissage a pour but d’enlever les deux couches troublées et 
de réduire les irrégularités de la surface à un niveau propre aux sys- 
tèmes optiques, c’est-à-dire à quelques centièmes de micromètre. 
En plus du polissage mécanique (à l’aide de suspensions de micropou- 
dres à grains encore plus fins), on utilise un polissage chimique (dé- 
capage chimique), c’est-à-dire en fait une dissolution de la couche 
superficielle de semi-conducteur dans des réactifs convenablement 
choisis. Les saillies et les fissures sur la surface se dissolvent plus 
vite que le matériau de base si bien que la surface s’égalise dans son 
ensemble. 

Le parallélisme des plans de la plaquette obtenu par rectifica- 
tion et polissage se caractérise par quelques micromètres ou même 
quelques dixièmes de micromètre par centimètre de longueur. 

Un processus important dans la technologie de fabrication des 
semi-conducteurs est le nettoyage de la surface qui peut être con- 
taminée par des substances organiques et surtout par des graisses. 
Le nettoyage et le dégraissage se font dans des solvants organiques 
(tanluène, acétone, alcool éthylique et autres) à température élevée. 


Le décapage, le nettoyage et de nombreux autres processus s’ac- 
compagnent des lavages des plaquettes dans de l’eau désionisée. 
La désionisation est obtenue dans des installations spéciales en fai- 
sant passer de l’eau distillée au préalable à travers des résines granu- 
lées qui assurent, grâce à des réactions chimiques, la fixation des 
ions dissouts. Le degré de désionisation est déterminé par la résistivité 
de l’eau qui est comprise généralement entre 10 et 20 mégohm-:cm 
et plus (la résistivité de l’eau bidistillée ne dépasse pas 1 ou 
2 mégohm - cm). 


$ 6.3. Epitaxie 


On appelle épitaxie la formation de couches monocristallines 
sur un substrat monocristallin avec identité et prolongement des 
deux réseaux cristallins. 

De nos jours, l’épitaxie est utilisée pour la réalisation de minces 
couches actives de semi-conducteur homogène sur un substrat rela- 
tivement épais jouant le rôle de support. 

Dans le cas du silicium, le processus typique d’épitaxie s’ef- 
fectue de la manière suivante (fig. 6.2). Des plaquettes de silicium 
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Fig. 6.2. Schéma de l'installation d’épitaxie: 


1, tube de quartz; 2, bobine de chauffage électronique; 3, creuset-nacelle contenant des 
plaquettes de silicium, 4, plaquette de silicium; 5, robinet d’arrêt de gaz correspondant ; 
6, mesureur de vitesse de gaz correspondant 


monocristallin sont placées dans un creuset, « nacelle », que l’on 
introduit dans un tube de quartz. On fait passer à travers ce tube un 
courant d'hydrogène contenant en petite quantité du tétrachlorure 
de silicium SiCl,. À une haute température (près de 1200 °C) qui 
est obtenue par chauffage électronique du creuset, une réaction chi- 
mique se produit sur la surface des plaquettes 


Par suite de cette réaction une couche de silicium pur se dépose 
progressivement sur le support, alors que les vapeurs de HCI sont 
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évacuées par le courant d'hydrogène. La couche de silicium déposée 
par épitaxie est monocristalline et possède la même orientation 
cristallographique que celle du substrat. Grâce au choix convenable 
de la température, la réaction chimique s’effectue seulement sur la 
surface de la plaquette et ne se produit pas dans l’espace environ- 
nant. 

Le processus qui se déroule dans le courant de gaz est appelé 
réaction à transport par gaz, et le gaz principal (dans le cas considéré, 
l'hydrogène) qui transporte l’impureté dans la zone de réaction est 
appelé gaz porteur. 

Si l’on ajoute aux vapeurs du tétrachlorure de silicium des vapeurs 
du diborane (B,H,) ou du phosphure d'hydrogène (PH.), la conduc- 
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Fig. 6.3. Exemples de structures épitaxiales : 
a, fiim n sur un substrat r@ ; b, film p+ sur un substrat n; c, film n sur un substrat p 


tibilité de la couche épitaxique ne sera plus intrinsèque mais devient 
celle par trous ou par électrons respectivement parce qu'au cours 
de la réaction des atomes de bore accepteurs ou des atomes de phos- 
phore donneurs s’introduiront dans le silicium qui se dépose. 

Dans l'installation schématisée à la figure 6.2 sont prévues cer- 
taines opérations auxiliaires: le soufflage du tube par l'azote et 
un décapage peu profond de la surface du silicium dans les vapeurs 
de HCI (en vue du nettoyage). Ces opérations précèdent les opérations 
principales. | 

Ainsi, l’épitaxie permet de déposer des films de silicium de tout 
type de conductibilité et de résistivité désirée sur un substrat dont 
le type de conductibilité et la résistivité sont choisis aussi à la de- 
mande (fig. 6.3). 

La composition chimique du film déposé par épitaxie peut être 
différente de celle du substrat. La technique de réalisation de tels 
films est appelée hétéroépitaxie à la différence de l'homoépitaxie 
décrite ci-dessus. Il va sans dire que dans l’hétéroépitaxie les maté- 
riaux du film déposé et du substrat doivent avoir comme précédem- 
ment un même réseau cristallin. On peut par exemple faire croître 
un film de silicium sur un substrat de saphir. 

La frontière entre la couche épitaxiale et le substrat n’est pas 
parfaitement précise parce qu’au cours de l’épitaxie les impuretés 
diffusent partiellement d’une couche dans l’autre. Cette circonstance 
rend difficile la réalisation de films hyperfins (d'épaisseur inférieure 
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à 1 um) et de structures épitaxiales multicouches. Actuellement la 
plus employée est l’épitaxie à une seule couche. Elle a enrichi de façon 
substantielle la technologie d'intégration ; la réalisation de couches 
très minces (de 1 à 10 um) n’est possible que par un dépôt épitaxique. 

Signalons, avant de clore ce paragraphe, qu'en plus de l’épita- 
xie en phase gazeuse que nous venons de décrire, on utilise également 
la technique d’épitaxie en phase liquide, dans laquelle la couche mo- 
nocristalline est formée à partir d’une solution contenant les compo- 
sants nécessaires. 


$ 6.4. Oxydation thermique 


L'oxydation du silicium est l’un des processus les plus caracté- 
ristiques des techniques de fabrication des circuits intégrés moder- 
nes. La pellicule de dioxyde de silicium (SiO,) qui en résulte remplit 
plusieurs fonctions importantes et en particulier: 

— la fonction de protection, c'est-à-dire de passivation de la 
surface et notamment de protection des parties verticales des jonc- 
tions p-n qui débordent vers l’extérieur (fig. 6.4, a); 


Couche d oxyde protectrice Si0, Masque Couche d'oxyde mince Grille 
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Fig. 6.4. Fonctions remplies par une couche de dioxyde de silicium: 


a, passivation de la surface; b, masque pour dopage sélectif, ce, mince couche sous-jacente 
à la grille d’un transistor MOS 


— Ja fonction de masque dont les fenêtres sont utilisées pour l’in- 
troduction des impuretés désirées (fig. 6.4, b); 

— Ja fonction de très mince couche diélectrique sous-jacente à 
la grille d'un transistor MOS (fig. 6.4, c). 

Ces riches possibilités offertes par le dioxyde de silicium consti- 
tuent une des raisons pour lesquelles le silicium est devenu le matériau 
de base pour la fabrication des circuits intégrés monolithiques. 

La surface du silicium présente toujours une couche d'oxyde 
« propre » qui résulte de l'oxydation « naturelle » même aux tem- 
pératures les plus basses. Pourtant cette pellicule est trop mince (près 
de 5 nm) pour pouvoir remplir l’une quelconque des fonctions énu- 
mérées plus haut. C’est pourquoi dans les techniques de fabrication 
des circuits intégrés les couches de SiO, sont obtenues par voie arti- 


ficielle. 
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L’oxydation artificielle du silicium se fait en règle générale à 
haute température (1000 à 1200 °C). Une telle oxydation thermique 
peut être effectuée en atmosphère d'oxygène (oxydation sèche), ou 
dans un mélange d'oxygène avec les vapeurs d’eau (oxydation humide), 
ou tout simplement dans les vapeurs d’eau ?). 

Dans tous les cas cette opération est réalisée dans des fours à oxy- 
der. La partie essentielle de tels fours est constituée, de même que 
dans la technique d’épitaxie, par un tube de quartz contenant la 
« nacelle » avec des plaquettes de silicium et chauffé soit par les cou- 
rants à haute fréquence, soit par un autre procédé. On fait passer dans 
le tube un courant d'oxygène (sec ou humidifié) ou les vapeurs d’eau 
qui réagissent avec le silicium dans la zone portée à haute tempé- 
rature. La pellicule de SiO, ainsi obtenue présente une structure 
amorphe. 


Il existe deux variantes de mécanisme de l’oxydation. La première variante 
comporte les étapes suivantes: 1) diffusion des atomes de silicium vers la surface 
à travers la pellicule d'oxyde préexistante ; 2) adsorption des molécules d'oxygène 
en phase gazeuse par la surface; 3) oxydation proprement dite, c’est-à-dire la 
réaction chimique. Dans ce cas, la pellicule se forme au-dessus de la surface 
initiale du silicium. La seconde variante se compose des étapes suivantes: 1) ad- 
sorption de l’oxygène par la surface de l’oxyde existant ; 2) diffusion de l’oxygè- 
ne à travers l’oxyde vers le silicium non oxydé; 3) oxydation proprement dite. 
Dans ce dernier cas, la pellicule se forme au-dessous de la surface initiale du 
silicium. En pratique, les deux mécanismes interviennent à la fois, mais le rôle 
principal revient au second d’entre eux. 


Il est évident que la vitesse de croissance de la couche d'oxyde 
doit décroître avec le temps, car de nouveaux atomes d'oxygène 
ont à diffuser à travers une couche de plus en plus épaisse. Une for- 
mule semi-empirique qui relie l’épaisseur de la pellicule d'oxyde 
à la durée de l’oxydation thermique est de la forme: 


dekVi, 


où X est un paramètre dépendant de la température et de l'humidité 
de l’oxygène. 

L'’oxydation sèche est plusieurs dizaines de fois plus lente que 
l'oxydation humide. Par exemple, la réalisation d’une couche de 
Si0, de 0,5 um d'épaisseur exige une durée de l’ordre de 5 heures 
lorsque le silicium est oxydé par de l’oxygène sec à la température 
de 1000 °C et seulement 20 minutes s’il l’est par de l’oxygène humide. 
La durée de l’oxydation augmente de 2 à 3 fois par 100 °C de dimi- 
nution de température. 

Dans les techniques de fabrication des circuits intégrés on dis- 
tingue des couches d’oxyde SiO, « épaisses » et « minces ». Les cou- 
ches d'oxyde épaisses (d — 0,7 à 0,8 um) remplissent les fonctions 
de protection et de masquage, tandis que les couches minces (d = 0,1 


1) Pour l'oxydation humide, l’oxygène passe au préalable par un barba- 
teur, récipient rempli d’eau. 
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à 0,2 um) servent de couche diélectrique sous-jacente à la grille des 
transistors MOS. 

Un des problèmes importants que pose la réalisation des couches 
de SiO, est l’obtention de leur homogénéité. Suivant la qualité de 
la surface de la plaquette, la pureté des corps réagissants et le régime 
d'oxydation, les couches d’oxyde obtenues peuvent présenter divers 
défauts. Le type le plus répandu de défauts est représenté par des 
micro et macropores qui peuvent aller jusqu'à des trous de part en 
part (surtout dans une couche mince). 

La qualité d’une pellicule d’ oxyde s'améliore si l’oxydation du 
silicium est effectuée par de l’oxygène sec ou bien à une tempéra- 
ture réduite. C’est pourquoi les couches d'oxyde minces sous-jacentes 
à la grille, qui déterminent pour une large part la stabilité des para- 
mètres des transistors MOS, sont obtenues par l'oxydation sèche. 
Pour la réalisation de couches d’oxyde épaisses on alterne les oxy- 
dations sèche et humide: la première assure l'absence de défauts 
et la seconde permet de réduire la durée de l'opération. 


$ 6.5. Dopage 


L'introduction d’impuretés dans une plaquette de départ (ou 
dans une couche épitaxiale) par diffusion à haute température est 
jusqu'à nos jours le procédé principal de dopage des semi-conduc- 
teurs en vue de la production de structures servant de diodes et de 
transistors. C’est donc à ce procédé que nous allons prêter le plus 
d'attention. Pourtant ces dernières années, on commence à employer 
assez largement un autre procédé de dopage, à savoir l’implantation 
ionique que nous décrirons à la fin de ce paragraphe. 

6.5.1. Modes de diffusion.— La diffusion peut être soit générale, 
soit sélective. Dans le premier cas elle s'effectue sur toute la surface 
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Fig. 6.5. Diffusion générale (a) et sélective (b) d’une impureté dans le silicium 


de la plaquette (fig. 6.5, a) et dans le second sur des portions déter- 
minées de la plaquette à travers des fenêtres pratiquées dans le 
masque, par exemple dans une couche de SiO, (fig. 6.5, b). 
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La diffusion générale conduit à la formation dans la plaquette 
d'une mince couche diffusée qui diffère d’une couche épitaxique par 
une distribution non uniforme {suivant la profondeur) del’impureté 
[v. courbe N, (x) de la fig. 6.51]. 

Dans le cas de la diffusion sélective, l’impureté se propage non 
seulement vers l’intérieur de la plaquette mais aussi dans toutes les 
directions perpendiculaires, c’est-à-dire sous le masque. Par suite 
d'une telle diffusion, dite latérale, la partie de la jonction p-n qui 
déborde sur la surface se trouve « automatiquement » protégée par la 
couche d'oxyde (fig. 6.5, b). Le rapport des profondeurs de la diffu- 
sion latérale et de la diffusion principale « verticale » dépend de 
plusieurs facteurs, en particulier, de la profondeur Z de la couche 
diffusée. Pour valeur typique de la profondeur de diffusion latérale 
on peut prendre 0,7 L. 

La diffusion peut être simple ou multiple. Par exemple, dans une 
{-ière diffusion on peut implanter dans une plaquette de type n 
une impureté acceptrice et obtenir donc une couche p pour introduire 
ensuite, par une 2-ième diffusion (de plus faible profondeur), dans 
cette couche p une impureté donneuse et réaliser ainsi une structure 
à trois couches. On distingue respectivement une diffusion double et 
une diffusion triple. | 

En effectuant une diffusion multiple, on doit avoir en vue que la 
concentration de chaque nouvelle impureté à introduire doit être 
plus forte que celle de l’impureté précédente, sinon le type de con- 
ductibilité ne sera pas changé et donc la jonction p-n7 ne sera pas 
réalisée. Or, la concentration d’une impureté dans le silicium (ou un 
autre matériau de départ) ne peut pas être aussi grande que l’on veut: 
elle est limitée par un paramètre particulier appelé solubilité limite 
de l’impureté. La solubilité limite dépend de la température. À une 
certaine température, elle atteint sa valeur maximale Win max 
et ensuite décroît. Les solubilités maximales. possibles de certaines 
impuretés ainsi que les températures correspondantes sont indiquées 
dans le Tableau 6.1. 


Tableau 6.1 
Solubilité maximale possible 
des impuretés typiques dans le silicium 
Impureté AS P B | Sb 
Niim max at-cms 20-1020 131020 5.1020 | 0,6-1020 


(1150°C) | (4150°C) | (1200°C) | (1300 °C) 


Dans le cas d’une diffusion multiple on doit donc choisir pour la 
dernière diffusion un matériau ayant la solubilité maximale. Le 
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choix des matériaux dopeurs étant limité, on n'arrive pas à assurer 
plus de trois diffusions successives. 

Les impuretés introduites par diffusion sont appelées diffusants 
(bore, phosphore et autres). Les sources de diffusants sont constituées 
par des composés chimiques des impuretés. Ces derniers peuvent être 
liquides (BBr;, POCI), solides (B,03, P,0;) et gazeux (B,H4, PH). 

L’implantation des impuretés s'obtient généralement à l’aide de 
réactions à transport par gaz de même que dans les techniques d'épi- 
taxie et d’oxydation. À cet effet on utilise des fours à diffuser à une 
seule ou à deux zones. 

Les fours à deux zones sont utilisés dans le cas des diffusants soli- 
des. De tels fours comportent deux zones (fig. 6.6) à haute tempé- 
rature: une pour l’évaporation de la source de diffusant et l’autre 


Fig. 6.6. Schéma d’un four à diffuser à deux zones: 


1, tuhe de quartz; 2, courant de gaz porteur ; 3, source de diffusant; 4, vapeurs de source 
de diffusant; 5, nacelle contenant des plaquettes de silicium; 6, plaquette de silicium; 
7, première zone à haute température; 8, deuxième zone à haute température 


pour la diffusion proprement dite. Les vapeurs de source de diffu- 
sant obtenues dans la première zone sont mélangées avec le courant 
de gaz porteur neutre (par exemple, de l’argone) et arrivent dans la 
deuxième zone où sont placées des plaquettes de silicium. La tempé- 
rature est plus élevée dans la 2-ième zone que dans la 1-ière. Dans 
la 2-jème zone les atomes de diffusant s’implantent dans les plaquettes 
de silicium, alors que les autres constituants du composé chimique 
sont emportés par le gaz porteur. 

Dans le cas des sources de diffusants liquides et gazeux l’évapo- 
ration à haute température n’est pas nécessaire et on utilise donc des 
fours à une seule zone dans lesquels la source de diffusant est intro- 
duite à l’état gazeux. 

En utilisant des sources de diffusants liquides on assure la diffu- 
sion dans un milieu oxydant en ajoutant à cet effet de l'oxygène 
au gaz porteur. L'oxygène oxyde la surface de silicium en provo- 
quant la formation d’une couche d'oxyde SiO,, c'est-à-dire en fait 
une couche de verre. En présence de diffusant (bore ou phosphore), 
il y a formation de verre borosilicaté ou phosphorosilicaté respective- 
ment. À une température supérieure à 1000 "C ces verres sont à l’état 
liquide et recouvrent la surface du silicium d’une mince couche, de 
sorte qu’en toute rigueur la diffusion de l’impureté s'effectue à par- 
tir de la phase liquide. Après la solidification, le verre protège la 
surface du silicium aux endroits de diffusion, c’est-à-dire dans les 
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fenêtres du masque d'oxyde. En cas d'utilisation de sources de diffu- 
sants solides, c’est-à-dire d’oxydes, les verres se forment au cours 
de la diffusion sans introduction d'oxygène additionnel. 

6.5.2. Théorie de la diffusion.— Elle est basée sur deux lois 
de Fick. La première lois de Fick établit la relation entre la densité J 
de courant de particules et leur gradient de concentration. Dans le 
cas unidimensionnel, elle s'exprime par 


J = —D (äN/dx), (6.1a) 


où D est la constante de diffusion et N la concentration de l'’impureté. 
La seconde loi de Fick caractérise la vitesse d'accumulation des 
particules (dans notre cas, des atomes d’impureté): 


ONlôt — D (6 N/ôx°). (6.1b) 


À partir de l’équation (6.1b) on peut trouver la fonction N (x, t), 
c'est-à-dire la distribution de la concentration N (x) à tout instant. 
A cet effet, il faut se donner deux conditions aux limites. 

Soit x — 0 la coordonnée correspondant au plan de la plaquette 
par lequel est introduite l’impureté (fig. 6.5). Alors la coordonnée 
du plan opposé est égale à l'épaisseur d de la plaquette. En pratique, 
la profondeur des couches diffusées est toujours inférieure à l’épais- 
seur de la plaquette (v. fig. 6.5), si bien qu'on peut poser N (d) = 0. 
Au point de vue mathématique, il est plus commode de considérer 
que l’épaisseur de la plaquette est infiniment grande et de prendre 
pour première condition aux limites 


N (œ, t) — 0. (6.2) 


La deuxième condition aux limites peut s'exprimer en deux 
variantes qui correspondent à deux variantes du processus techno- 
logique réel : 

1) Source d’impureté illimitée. — Dans ce cas le diffusant est 
amené vers la plaquette de façon continue maintenant ainsi à un 
niveau constant la concentration de l’impureté dans la couche super- 
ficielle de la plaquette. | 

La condition aux limites pour cette variante est de la forme : 


NO, n—=N,= ct, (6.3) 


où W, est la concentration de l’impureté sur la surface (plus exacte- 
ment, dans la couche située immédiatement sous la surface). La 
quantité totale de diffusant amené assure le régime de solubilité 
limite, c’est-à-dire que V, — Niim max: 

2) Source d'impureté limitée. — Dans ce cas on introduit d’abord 
dans la mince couche superficielle de la plaquette une certaine quan- 
tité d'atomes de diffusant et on élimine ensuite la source de diffu- 
sant, de sorte que les atomes d’impureté se répartissent suivant la 
profondeur de la plaquette, leur quantité totale restant inchangée. 
Le premier stade de ce processus est le dépôt et le second la péné- 
tration de l'impureté. 
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La condition aux limites pour cette variante peut s’écrire sous 
la forme suivante: 


| N (x)dr—Q=C*, (6.3b) 
0 
où @ est le nombre d’atomes d’impureté par unité de surface (donné 
dans l'étape de dépôt). 
La résolution de l'équation (6.1b) pour les conditions aux limites 


(6.2) et (6.3a) donne la distribution de la concentration dans le cas 
d’une source illimitée (fig. 6.7, a): 


N (x, t) —"N, erfc (x/2 V Dt), (6.4a) 


où erfc (z) est la fonction d'erreur complémentaire voisine de la fonc- 
tion exponentielle e7 (v. p. 77, note de bas de page). 


Fig. 6.7. Distribution de l’impureté en cas de diffusion à partir d’une source 
illimitée (a) et limitée (b) à différents instants de temps 


En résolvant l'équation (6.1b) pour les conditions (6.2) et (6.3b), 
on obtient la distribution de la concentration pour une source limitée 
(fig. 6.7, b): 

3 — © _4-x/4Dt) 

AN (x, À) VV e : (6.4b) 
Dans ce cas la distribution se décrit par la fonction de Gauss qui se 
caractérise par une dérivée initiale nulle, la présence d’un point 
d’inflexion et une « queue » presque exponentielle après ce point. 

Par profondeur de la couche diffusée (profondeur de diffusion) 
on entend la coordonnée z — L},, pour laquelle la concentration de 
l’impureté introduite NV est égale à celle de l’impureté initiale NW, 
(fig. 6.7). La valeur de L,, se calcule aisément à l’aide des expres- 
sions (6.4) si l’on pose N = N, au premier membre. 

En approchant la fonction (6.4a) par une fonction exponentielle, 
on obtient pour une source illimitée 


Ly &2VDtin (N/N);: 


184 


en-prenant les logarithmes des deux membres de (6.4b), on obtient 
pour une source limitée 
7; Q 
Lx =2V Diln DATES 

Les deux expressions ont une même structure et permettent de 
tirer deux conclusions générales importantes : 

— la aurée de la diffusion est proportionnelle au carré de la pro- 
fondeur de diffusion désirée ; la réalisation de couches diffusées pro- 
fondes exige donc beaucoup de temps; 
dans les circuits intégrés, la profondeur 7, em2/°e . 
des couches de travail obtenues par dif-  #'$ 
fusion est généralement. comprise entre 
1 et 4 um. | 

— à valeur donnée de la couche dif- ,,-" 
fusée, les variations du coefficient de dij- 
fusion sont équivalentes aux variations de 
la durée de la diffusion. 

La deuxième conclusion mérite un 
examen plus détaillé. La figure 6.8 
montre la variation en fonction de la * y 
température des coefficients de diffu- 
sion pour certains matériaux utilisés pig, 6.8. Variation du coef- 
dans la fabrication des circuits inté-  ficient de diffusion en fonc- 
rés. On voit que c’est une variation tion de la température des 
exponentielle, c’est-à-dire très forte : pour RARES (pour le 
AT = 100 °C le coefficient de diffusion pour l'or, l'échelle est de trois 
varie d’un ordre de grandeur et pour  orûres de grandeurs plus petite 
AT = +1°C de —+2,5 %. 


Ce dernier chiffre semble au premier abord peu élevé, mais son importance 
réelle peut être illustrée par un calcul bien simple suivant. Si AD/D = 2,5 %, 
la dispersion de la profondeur de diffusion sera de +1,25 % ou, pour Lx — 
— 4 um, près de +0,05 um. Cela signifie que la largeur w de la base, égale à 
Lan — Lans pourra être réalisée avec une erreur de 0,1 um, ce qui constituera 


20 % pour w = 0,5 um. Comme le coefficient $ et la fréquence limite jf, sont 
inversement proportionnels à w?, leur dispersion sera supérieure à 40 %. 


2/ 
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De ce qui a été dit il est clair que le réglage de température dans 
les fours à diffuser doit avoir une très haute précision. L'’instabilité 
de température admissible est de 0,2 °C (c’est-à-dire de quelques 
centièmes de pour cent). 

6.5.3. Implantation ionique.— On appelle ainsi une méthode de 
dopage d’une plaquette de semi-conducteur (ou d'une couche épi- 
taxique), qui consiste à bombarder par des ions d’impureté accélérés 
jusqu'à une énergie suffisante pour leur pénétration à l’intérieur 
d'un corps solide. 

L'ionisation des atomes d’impureté, l'accélération des ions et la 
focalisation du faisceau ionique sont obtenues dans des installations 
spéciales du type accélérateurs de particules utilisés en physique 
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nucléaire. Comme impuretés on utilise les mêmes matériaux que pour 
la diffusion. 

La profondeur d'implantation des ions dépend de leur énergie 
et de leur masse. L’épaisseur de la couche implantée est d'autant 
plus grande que l’énergie est plus élevée. Pourtant une augmentation 
de l'énergie provoque une augmentation du nombre de défauts dans 
le cristal dus au bombardement ionique, c’est-à-dire une altération 
des paramètres mécaniques et électriques du cristal. C'est la raison 
pour laquelle l’énergie des ions est limitée par une valeur de 100 


N, at/em3 
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Fig. 6.9. Distribution de 


l’impureté en cas de l'im- 
plantation ionique 


à 190 keV. Son niveau inférieur est de 5 
à 10 keV. La profondeur des couches 
obtenues pour une telle gamme d'énergie 
est comprise entre 0,1 et 0,4 um, c’est-à- 
dire sensiblement inférieure à la valeur 
typique de la profondeur des couches 
diffusées. 

La concentration en impureté d'une 
couche implantée dépend de la densité 
de courant dans le faisceau ionique et de 
la durée du bombardement ou, comme 
on le dit, du temps d'exposition. Sui- 
vant la densité de courant et la con- 
centration en volume désirée, le temps 
d'exposition varie de quelques secondes 


jusqu'à 3 ou 9 minutes et plus (par- 
fois jusqu'à 1 ou 2 heures). Bien entendu, le nombre de défauts 
dus aux radiations augmente avec le temps d'exposition. 

Üne distribution typique de l’impureté introduite par implanta- 
tion ionique est montrée à la figure 6.9 en trait continu. On voit 
qu'elle diffère nettement de la distribution en diffusion par la pré- 
sence d’un maximum. Au voisinage du maximum la courbe est bien 
approchée par la fonction de Gauss [v. (6.4b)]. 

L’aire de la section du faisceau ionique (1 à 2 mm?) étant plus 
pe ite que la surface de la plaquette (et parfois de la pastille), on 
est amené à balayer, c’est-à-dire à déplacer le faisceau, continuelle- 
ment ou par « pas » (à l’aide de systèmes de déviation spéciaux), 
alternativement sur toutes les « lignes » de la plaquette sur lesquelles 
sont placés des circuits intégrés distincts. 

Après le dopage la plaquette de semi-conducteur est obligatoire- 
ment soumise à un recuit à une température de 500 à 800°C pour 
régulariser le réseau cristallin du silicium et éliminer (ne serait-ce 
qu'en partie) les défauts produits inévitablement par l’irradiation. 
Les phénomènes de diffusion, qui interviennent à la température de 
recuit, modifient dans une certaine mesure l’allure de la courbe de 
“He a de l’impureté (v. courbe en traits interrompus de la 

ig. 6.9). 

L'implantation ionique, de même que la diffusion, peut être 

générale ou sélective. Dans le dernier cas (le plus typique) l’irradia- 
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tion (le bombardement) se fait à travers des masques dans lesquels 
le parcours des ions doit être beaucoup plus petit que dans le sili- 
cium. Comme matériaux pour les masques on peut utiliser le dioxyde 
de silicium et l'aluminium, les deux matériaux étant largement 
employés dans les circuits intégrés. L’implantation ionique présente 
un avantage important dû au fait qu'en se déplaçant suivant des 
droites les ions s’introduisent dans la profondeur de la plaquette et 
l’analogue de la diffusion latérale (sous le masque) n'intervient 
pratiquement pas. 

En principe, l’implantation ionique, de même que la diffusion, 
peut être réalisée plus d’une seule fois, en « introduisant » une couche 
dans une autre. Mais la combinaison des énergies, des temps d’expo- 
sition et des régimes de recuit, nécessaire à la réalisation d'une 
implantation multiple, est difficile à assurer. Aussi l’implantation 
ionique n'est-elle employée principalement que pour l'obtention de 
minces couches simples. 

Les principaux avantages de l'implantation ionique sont une 
basse température du processus et la possibilité de le contrôler. La 
basse température permet d'effectuer l'implantation ionique dans 
toute étape du cycle technologique sans provoquer une diffusion 
additionnelle dans des couches déjà terminées. : 


$ 6.6. Décapage 


Le décapage ou l’attaque chimique est généralement associé 
à l'utilisation de solvants-décapants spéciaux destinés à l’élimina- 
tion générale ou sélective, à une profondeur donnée, de la couche 
superficielle d’un corps solide. En effet, les décapants liquides cons- 
tituent jusqu’à nos jours le moyen principal permettant d’atteindre 
ce but. Pourtant dans les techniques de la microélectronique il 
existe d’autres moyens qui remplissent la même fonction. Aussi 
dans le cas général, le décapage doit-il être considéré comme un pro- 
cédé non mécanique pour modifier le relief de la surface d’un corps 
solide. 

Le processus classique de décapage chimique est une réaction 
chimique entre un décapant liquide et un corps solide qui conduit 
à la formation d’un composé soluble ; ce dernier se mélange avec le 
décapant et est éliminé avec ce dernier. Le passage en solution de la 
couche superficielle d’un solide signifie l'enlèvement de cette couche. 
Pourtant, à la différence de l'élimination mécanique, le décapage 
assure une précision sensiblement plus grande du processus : l’enlè- 
vement par décapage chimique se fait progressivement, une couche 
monomoléculaire après l’autre. En choisissant convenablement le 
décapant et sa concentration ainsi que la température et la durée du 
décapage, on peut régler avec une haute précision l'épaisseur de la 
couche à enlever. Par exemple, le polissage par décapage chimique 
d'une plaquette de silicium (v. $ 6.2) peut s'effectuer, à condition 
de choisir un décapant convenable, à une vitesse de 0,1 um/mn, 
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c'est-à-dire permet d'enlever pendant 20 à 30 secondes une couche 
de 40 à 50 nm seulement. 

Pour obtenir un décapage plus régulier et éliminer de la surface 
les produits de la réaction, on anime le bain contenant la solution 
d'un mouvement de rotation en position inclinée (décapage dynamique) 
ou.on introduit dans la solution un vibrateur ultrasonore (décapage 
ultrasonore). 

Le décapage se produit évidemment suivant les lois de la chimie 
physique, maïs dans les conditions réelles il y a tant de circonstances 
accessoires que la composition des décapants est choisie pour chaque 
matériau expérimentalement et non par calcul. 

Une particularité caractéristique du décapage sélectif (à travers 
un masque de protection) est un décapage annexe (fig. 6.10, a), effet 


Décapant 


Fig. 6.10. Décapage sélectif du silicium: 
a, isotrope; b, anisotrope 


en quelque sorte analogue à la diffusion latérale (fig. 6.5, b). Il se 
manifeste par le fait que le décapage se produit non seulement vers 
l’intérieur de la plaquette mais aussi dans des sens latéraux, sous le 
masque. Il en résulte que les parois du relief décapé ne sont pas par- 
faitement verticales et la surface de la cavité est légèrement supé- 
rieure à celle de la fenêtre du masque. 

Le décapage électrolytique se caractérise par le fait que la réac- 
tion chimique entre le liquide et le solide et donc la formation d’un 
composé soluble se produisent lorsque le liquide est parcouru par 
un courant électrique, le solide jouant le rôle d'une des électrodes, 
à savoir de l’anode. Le solide doit donc présenter dans ce cas une 
conductibilité électrique suffisante, ce qui limite évidemment le 
choix des matériaux à utiliser. L'avantage du décapage électrolytique 
réside en ce qu'il permet de régler la vitesse de décapage par action 
sur le courant et d'arrêter l’opération en interrompant le courant. 

Le décapage dit ionique (une des techniques spécifiques de la 
microélectronique) n’est pas lié à l’utilisation de liquides. Une pla- 
quette de silicium est placée dans un espace à atmosphère raréfiée 
dans lequel on produit, non loin de la plaquette, une décharge lumi- 
nescente. La région de la décharge luminescente est remplie de plasma 
électronique-ionique quasi neutre. La plaquette est portée, par rap- 
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port au plasma, à un potentiel négatif suffisamment élevé. Il en 
résulte que les ions positifs du plasma bombardent la surface de Ia 
plaquette, en arrachant couche par couche ses atomes, c'est-à-dire 
assurent son décapage {!). Par un procédé analogue on assure le net- 
toyage ionique de la surface en vue d'enlever les contaminations. La 
structure des installations utilisées pour le décapage et nettoyage 
ioniques sera décrite au $ 6.9. 

Le décapage ionique, de même que le décapage chimique, peut 
être général ou sélectif. L'avantage indéniable du décapage sélectif 
est l’absence de décapage annexe sous le masque: les parois du relief 
décapé sont pratiquement verticales et les surfaces des cavités 
sont égales à celles des fenêtres dans le masque. | 

L'avantage général du décapage ionique réside en son univer- 
salité (on n’a pas besoin de choisir minutieusement les décapants 
individuels pour chaque matériau), et son inconvénient général est 
le prix élevé des installations et des pertes de temps considérables 
qu’exige l’obtention du vide désiré dans ces installations. 

Ces dernières années sont développées et largement utilisées des 
méthodes de décapage dit anisotrope. Ges méthodes mettent à profit 
le fait que la vitesse de la réaction chimique, qui est à la base du 
décapage classique, dépend de la direction cristallographique. La 
vitesse la plus petite est propre à la direction [111] dans laquelle la 
densité d’atomes par unité de surface est maximale (v. fig. 2.2), 
et la vitesse la plus grande à la direction [100] dans laquelle la densité 
d’atomes est minimale. C’est pourquoi, lorsqu'on utilise des déca- 
pants anisotropes spéciaux, la vitesse de décapage est différente dans 
différentes directions, si bien que les parois latérales des alvéoles 
prennent un relief déterminé. Un exemple d’un tel relief obtenu par 
décapage dans le plan (100) est montré à la figure 6.10, &. On voit 
que dans ce cas Le décapage se produit parallèlement aux plans (111) 
parce que dans la direction [111] perpendiculaire à ce plan la vitesse 
de décapage est de beaucoup inférieure à celle dans les autres direc- 
tions. 

Les angles sous lesquels sont décapées les parois latérales des 
alvéoles sont bien déterminés et peuvent être calculés [par exemple, 
sur la fig. 6.10, b, l’angle que font entre eux les plans (100) et (111) 
est égal à 61,5°]. Ainsi, la méthode de décapage anisotrope associée 
à la méthode de masques donne au concepteur des circuits intégrés la 
possibilité d'étudier le relief des ouvertures non seulement dans un 
plan mais aussi suivant la profondeur. 

Le plan (111) étant en quelque sorte « opaque » au décapant, on 
a encore un avantage du décapage anisotrope : si Les bords des fenêtres 
dans le masque sont orientés suivant les axes (100), le décapage annexe 
sous le masque qui s’observe dans le décapage isotrope ne se produit 


1) Les ions ne s’introduisent pas dans la plaquette, car l'énergie qu'ils 
acquièrent lors du décapage ionique (2 à 3 keV) est nettement inférieure à celle 
mise en jeu lors de l'implantation ionique. 
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pas (fig. 6.10, a). Par conséquent, les dimensions extérieures des 
alvéoles obtenus par décapage anisotrope peuvent être pratiquement 
égales aux dimensions des fenêtres ouvertes dans le masque. 


$ 6.7. Technique des masques 


Dans la technologie de fabrication des appareils semi-conducteurs 
un rôle important revient aux masques: ils assurent le caractère 
local des opérations de dépôt, de dopage, de décapage et dans certains 
cas d'’épitaxie. Tout masque présente un ensemble d'ouvertures, 
c'est-à-dire de fenêtres étudiées à l’avance. La fabrication de telles 
fenêtres est l’objet de la lithographie (gravure). Le procédé photolitho- 
graphique est le plus utilisé pour la fabrication des masques, nous 
allons donc l’étudier plus en détail. 

6.7.1. Photolithographie.— Elle repose sur l’utilisation de maté- 
riaux que l’on appelle photorésists. C’est une variété d’émulsions 
photosensibles connues dans la photographie ordinaire. Les photo- 
résists sont sensibles aux rayons ultraviolets, si bien qu'ils peuvent 
être traités dans un local assez clair. 

Les photorésists peuvent être négatifs ou positifs. Les photoré- 
sists négatifs se polymérisent sous l’action de la lumière et deviennent 
insolubles dans les décapants (à base 
d’acides ou d’alcalis). Cela signifie 
qu'après un éclairement sélectif seront 
décapés seulement des endroits non 
éclairés (comme dans un négatif pho- 
tographique ordinaire). Dans les pho- 
torésists positifs, au contraire, la lu- 
mière détruit les chaînes de polyméri- 
sation, de sorte que seront décapés les 
endroits éclairés. 

Le dessin du masque à fabriquer 
est réalisé sous forme de cliché (fig. 
6.11). Le cliché représente une plaque 
Fig. 6.11. Fragment d'uncliché de verre épaisse dont l’une des faces 

(en plan et en coupe) est recouverte d’une mince pellicule 

noire dans laquelle le dessin néces- 
saire est tracé sous forme d'ouvertures transparentes. Les dimen- 
sions de ces ouvertures (éléments du dessin) correspondent, à l’é- 
chelle 1 : 1, aux dimensions des éléments des circuits intégrés 
à fabriquer, c’est-à-dire peuvent être de l’ordre de 20 à 50 um et 
moins (jusqu’à 2 ou 3 um). Comme les circuits intégrés sont fabriqués 
simultanément en un grand nombre d’exemplaires, de multiples 
dessins de même type sont placés suivant les « colonnes » et les 
« lignes » du cliché. Les dimensions de chaque dessin correspondent 
aux dimensions de la pastille à réaliser contenant un circuit intégré. 
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L'opération de photolithographie destinée à ouvrir des fenêtres 
dans le masque d'oxyde SiO,, qui recouvre la surface de la plaquette 
de silicium, comporte les étapes suivantes. 

On dépose sur la surface oxydée de la plaquette une goutte de pho- 
torésist (PR) et on la répartit à l’aide d’une tournette sur toute la 
surface par une mince couche (près de À um). La pellicule de photo- 
résist ainsi obtenue est séchée jusqu’à la consolidation. Sur la pla- 
quette enduite de photorésist on place le cliché C (le dessin vers le 


Lumière 


MARATITET Décapant 


Fig. 6.12. Etapes de la photolithographie: 


a, éclairement du photorésist à travers un cliché: b, attaque sélective du dioxyde de silicium 
à travers un masque de photorésist; c, masque d’oxyde après l’élimination du photorésist 


photorésist) et on l’éclaire aux rayons d’une lampe de quartz 
(fig. 6.12, a). Après cela on enlève le cliché. 

Si l’on utilise un photorésist positif (v. plus haut), on obtient, 
après le développement et le fixage (tannage et traitement thermique 
du photorésist), les fenêtres aux endroits qui correspondent aux 
portions transparentes du cliché !). On dit dans ce cas que l’on a re- 
porté le dessin du cliché sur le photorésist. Maintenant la couche de 
photorésist représente un masque qui adhère solidement à la couche 
d'oxyde (fig. 6.12, b). 

À travers le masque de photorésist on assure le décapage de la 
couche d'oxyde jusqu’au silicium (ce décapant n’attaque pas le 
silicium). Il en résulte le report sur l’oxyde du dessin du photorésist. 
Après l’enlèvement (décapage) du masque de photorésist on obtient, 
comme résultat final de l’opération de photolithographie, une pla- 
quette de silicium recouverte d’un masque d’oxyde (fig. 6.12, c et 
6.4, b). A travers ce masque on peut effectuer la diffusion, l’implan- 
tation ionique, le décapage et autres opérations. 

Au cours des cycles technologiques de fabrication des diodes 
des transistors et à plus forte raison des circuits intégrés, les opé’ 


1) Lorsqu'on utilise un photorésist négatif, le cliché doit être lui aussi 
négatif, c'est-à-dire qu'aux ouvertures à obtenir dans le masque d'oxyde doivent 
correspondre des portions non transparentes. 
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rations de photolithographie sont utilisées à maintes reprises (sépa- 
rément pour la réalisation des couches de base, des émetteurs, des 
contacts ohmiques, etc.). Dans ces conditions il se pose un problème 
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Fig. 6.13. Alignement du cliché avec le dessin sur le circuit intégré 


dit de coïncidence ou d’alignement des clichés. L'essentiel de ce 
problème est illustré par la figure 6.13. 


Soit une plaquette de silicium dans laquelle on a réalisé par photolithogra- 
phie et diffusion une couche p de 30 um de largeur. On veut obtenir par une 
photolithographie et une diffusion ultérieures, à l’intérieur de la couche p, 
une couche » de 10 um de largeur (figurée en traits interrompus) déplacée de 
7 um par rapport au centre de la couche p. A cet effet, le dessin du 2-ième cliché 
doit être mis en coïncidence avec le relief existant (c’est-à-dire avec les fron- 
tières de la couche p) avec une précision de 1 à 2 um. 


Lorsque la photolithographie est utilisée plusieurs fois successi- 
vement (pour la fabrication des circuits intégrés jusqu’à 9 ou 7 fois), 
les tolérances sur l'alignement des clichés se trouvent réduites à 
quelques fractions de micromèêtre. La technique de la mise en coïn- 
cidence consiste à porter sur les clichés des « marques » spéciales (par 
exemple des croix ou des carrés) qui passent dans le dessin sur l’oxyde 
et sont transparentes à travers la mince couche de photorésist. En 
positionnant le cliché suivant on assure, avec une grande minutie 
{sous le microscope), la coïncidence des marques sur l'oxyde avec 
les marques correspondantes sur le cliché. 

L'opération de photolithographie que nous venons de décrire 
est utilisée pour la réalisation de masques d'oxyde sur des plaquettes 
de silicium en vue d’une diffusion sélective ultérieure. Dans ce cas 
le masque de photorésist (fig. 6.12, b) est un masque intermédiaire, 
auxiliaire, parce qu'il ne supporte pas la haute température à laquelle 
est effectuée la diffusion. Pourtant, dans certains cas où le processus 
se déroule à une basse température, les masques de photorésist peu- 
vent jouer le rôle principal, c'est-à-dire celui des masques de travail. 
A titre d'exemple, on peut citer la métallisation effectuée dans les 
circuits intégrés monolithiques (v. $ 6.9). 

6.7.2. Clichés.— La première étape de la fabrication de clichés 
consiste à tracer l'original. L’original représente le dessin d’un des 
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éléments du cliché !) agrandi à une échelle de 100 : 1 à 1000 : 1. 
Cela signifie qu’à un rectangle microscopique de 10 X 20 um sur 
le cliché correspond, suivant l’agrandissement adopté, un rectangle 
de 2 X 4 ou de 5 X 10 mm sur l'original. Les rectangles de telles 
dimensions peuvent être réalisés avec une grande précision (les 
irrégularités des bords ne dépassent pas 25 um, c’est-à-dire quel- 
ques pour cent). Si la pastille couvre 1,5 X 1,5 mm, les dimensions 
de l'original peuvent être de 50 X 50 cm et plus. 

Les originaux sont tracés sur des coordinatographes (fig. 6.14). 
Un coordinatographe est constitué par une table (7) à surface plane 


Fig. 6.14. Schéma d'un coordinatographe 


au-dessus de laquelle est disposé un système de deux mires mobiles 
perpendiculaires entre elles (2 et 3). A l'endroit de croisement des 
mires est placé un baladeur coulissant (4) portant une pointe (5) 
en contact avec la surface de la table. En déplaçant les mires parallè- 
lement à elles-mêmes, on peut tracer avec la pointe des lignes hori- 
zontales et verticales. Sur la table on fixe un verre ou un plastique (6) 
de dimensions convenables dont la surface supérieure est recouverte 
d'une mince pellicule de nitroémail noir (7). Avec la pointe du coor- 
dinatographe on trace sur la pellicule les contours (périmètres) des 
ouvertures à réaliser, après quoi en détache la pellicule en laissant 
à nu des parties correspondantes. 

L'étape suivante (photographie intermédiaire) consiste à repro- 
duire l’original sur une plaque photographique en verre avec une 
réduction du dessin dans un rapport de 10 à 20. Lorsque l'original 


1) Par élément de cliché on entend une portion correspondant à une pastille, 
Lors de la fabrication des circuits intégrés simultanément en un grand nombre 
des centaines de tels éléments sont placés sur’une seule plaquette et donc sur un 
seul cliché : (fig. 6.11). nr CH 
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est à très grande échelle, on effectue deux réductions avec un rapport 
global de. 50 à 100. 

L'étape finale est la dernière photographie du dessin avec sa 
multiplication simultanée suivant le cliché (fig. 6.11). La réduction 
des dimensions du dessin lors de la dernière photographie dépend 
de la réduction effectuée dans la photographie intermédiaire; le 
plus souvent elle est de 5 à 10. La multiplication s'obtient à l’aide 
d'appareils photographiques appelés photorépéteurs dans lesquels la 
plaque photographique peut se déplacer pas à pas dans le plan focal. 
Si, par exemple, les dimensions de la pastille à réaliser sont de 
1,5 X 1,5 mm, le pas de déplacement suivant l’horizontale et suivant 
la verticale doit être d'environ 2 mm. 

La couche d'émulsion du cliché s’use assez vite, après 15 ou 
20 poses. C’est pourquoi le cliché terminé est conservé dans une bi- 
bliothèque spéciale et on en prend, de temps.à autre, des copies de 
travail (par phototirage par contact). La durée de vie des clichés 
peut être augmentée de deux ordres de grandeurs et plus par métalli- 
sation : en remplaçant le film d’émulsion photographique par un film 
de métal résistant à l’usure, généralement de chrome. Les clichés 
métallisés sont réalisés à peu près de la même façon que les dessins 
d’intercommunications métalliques (v. plus loin), c’est-à-dire par 
le procédé photolithographique. 

Les clichés sont fabriqués par ensembles complets d’après le 
nombre d'opérations de photolithographie, que comporte le cycle 
technologique. Dans les limites de chaque ensemble complet les 
clichés sont concertés, c'est-à-dire assurent l’alignement des dessins 
lorsque les marques correspondantes sont amenées en coïncidence. 

6.7.3. Solutions et tendances nouvelles.— Les méthodes que nous 
venons de décrire ont constitué pendant longtemps une des bases de 
la technologie microélectronique. Elles n’ont pas perdu leur impor- 
tance jusqu'à présent. Pourtant l'élévation du degré d'intégration 
et la diminution des dimensions des éléments de CI ont fait naître 
toute une série de problèmes dont certains sont déjà résolus, tandis 
que d’autres sont encore au stade expérimental. 

Tout en gardant son caractère d'actualité, la photolithographie 
est soumise à des restrictions d’emploi qui deviennent de plus en plus 
importantes au fur et à mesure du développement de la microélec- 
tronique. 

Une des restrictions de principe est relative au pouvoir de réso- | 
lution, c’est-à-dire aux dimensions minimales du dessin réalisé dans | 
le masque. On sait que la longueur d'onde de la lumière ultraviolette | 
est de 0,2 à 0,3 um. Par conséquent, quelque petite que soit l’ouver- 
ture dans le dessin du cliché, les dimensions de l’image de cette 
ouverture dans le photorésist ne peuvent pas atteindre les valeurs 
indiquées (par suite de la diffraction). Aussi le pouvoir de résolu- 
tion de la photolithographie est-il évalué par 1CC0 lignes/mm (on, 
a en vue l’obtention dans le photorésist de fenêtres séparées, c’est-à- 
dire de bandes de 0,5 um de largeur). Après le développement et 
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l'élimination de l’oxyde, le pouvoir de résolution diminue jusqu’à 
250 ou 500 lignes/mm. Or, pour la réalisation des circuits intégrés 
à large et très large intégration les dimensions de l’ordre de { à2 um 
ne sont plus suffisamment petites. 

Pour élever le pouvoir de résolution de la lithographie, le moyen 
le plus évident consiste à utiliser des rayonnements d’une longueur 
d'onde plus courte, par exemple, le rayonnement X mou (longueurs 
d'onde de 1 à 2 nm). Ce moyen est encore du domaine expérimental. 
Pourtant une simple diminution de la longueur d’onde ne permet 
pas de résoudre le problème de l’alignement des dessins. 

Un des points faibles de la photolithographie classique est le 
contact mécanique entre le cliché et la plaquette enduite de photo- 
résist. Ne pouvant jamais être parfait, un tel contact introduit diver- 
ses distorsions dans le dessin. Une méthode qui concurrence la photo- 
lithographie par contact est la photolithographie par projection dans 
laquelle le dessin du cliché est projeté sur la plaquette à l’aide d’un 
système optique spécial. | 

Ces dernières années on a développé des méthodes de photolitho- 
graphie électronique. Elles consistent essentiellement à balayer la 
surface de la plaquette recouverte d’une couche de photorésist par 
un faisceau électronique (en le déplaçant ligne par ligne) et à contrô- 
ler l’intensité du faisceau d’après un programme déterminé. L'’in- 
tensité du courant transporté par le faisceau est maximale aux points 
qui doivent être « éclairés » et minimale ou nulle aux points qui 
doivent être « obscurcis ». Le diamètre du faisceau d'électrons dépend 
directement de l'intensité du courant: plus petit est le diamètre, 
moins intense est le courant. Pourtant, lorsque le courant diminue, 
le temps d'exposition augmente. Aussi, une élévation du pouvoir 
de résolution (diminution du diamètre du faisceau) entraîne-t-elle 
une augmentation de la durée de l’opération. Par exemple, pour un 
faisceau de 0,2 à 0,5 um de diamètre le temps de balayage de la pla- 
quette peut se situer, suivant la nature du photorésist et les dimen- 
sions de la plaquette, dans les limites de quelques dizaines de minutes 
à plusieurs heures. 

Une des variantes de la photolithographie électronique consiste 
à renoncer aux masques de photorésist et à faire agir le faisceau élec- 
tronique directement sur la couche d'oxyde SiO.. Cette méthode est 
basée sur le fait que cette couche se décape plusieurs fois plus vite 
aux endroits « éclairés » qu'aux endroits « en noir ». 

Quant au problème de l’alignement des dessins, on cherche à le 
résoudre par l’auto-alignement. Cette méthode peut être caractérisée 
comme emploi des éléments de structure obtenus auparavant en 
qualité de masques pour la réalisation des éléments à obtenir. À titre 
d'exemple on peut citer la technologie isoplanar (fig. 7.10) et la tech- 
nologie de fabrication des transistors MOS à grille auto-alignée 
(fig. 7.30 et 7.31). 
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$ 6.8. Dépôt de couches minces 


Les couches minces sont non seulement à la base des circuits 
intégrés hybrides à couches minces mais sont aussi largement utili- 
sées dans les circuits intégrés monolithiques. Les méthodes de réa- 
lisation des couches minces se rapportent donc aux questions géné- 
rales de: la technologie microélectronique. | 

I1 existe trois procédés principaux de dépôt de couches minces 
sur un substrat ou l’une sur l’autre: évaporation sous vide, Pulvéri- 
sation par faisceau ionique et dépôt élecirolytique. La pulvérisation 
par faisceau ionique s'effectue suivant deux variantes : pulvérisation 
cathodique et pulvérisation par faisceau ionique proprement dite. 

6.8.1. Evaporation sous vide.— Le ‘schéma de l'installation 
utilisant cette méthode est représenté par la figure 6.15. La cloche 


Fig. 6.15. Schéma d'une ins- Fig. 6.16. Schéma d’une ins- 
tallation d’évaporation sous tallation de pulvérisation ca- 
vide thodique 


en métal ou en verre est montée sur la plaque Z d'appui. Le joint # 
sert à maintenir le vide réalisé dans la cloche. La plaquette 4 sur 
laquelle on dépose les couches minces est fixée au support 6. Le 
réchauffeur 6 est contigu au support (évaporation s'effectue sur un 
substrat échauffé). L’évaporateur 7 comporte un élément chauffant 
et une source de substance à évaporer. La cache tournante & permet 
d'interrompre le flux de vapeur venant de l’évaporateur vers le 
substrat. Le dépôt se produit pendant le temps d'ouverture de la 
cache. 

L'élément chauffant est le plus souvent représenté par un fila- 
ment de métal réfractaire (tungstène, molybdène, etc.) traversé 
par un courant suffisamment intense. La source de substance à éva- 
porer peut être liée au réchauffeur par divers procédés : sous forme 
d’étriers (« cavaliers ») enfilés sur le filament, sous forme de petites 
barres enveloppées par une spirale chauffante, sous forme de poudre 
contenue dans une nacelle chauffée par la spire, etc. Ces derniers 
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temps au lieu des filaments on utilise le chauffage par faisceau élec- 
tronique ou faisceau laser. 

Les conditions les plus favorables pour la condensation des 
vapeurs sont réalisées sur le substrat, mais la condensation se pro- 
duit, en partie, également sur les parois de la cloche. Une tempé- 
rature trop basse du substrat empêche une répartition régulière des 
atomes adsorbés : ils se groupent par des « ilots » de différente épais- 
seur qui sont bien souvent isolés les uns des autres. Au contraire, une 
température trop élevée du substrat provoque le détachement des 
atomes qui viennent de se déposer, c’est-à-dire leur « réévaporation ». 
Aussi, pour obtenir une couche de bonne qualité, est-il nécessaire de 
régler. la. température du support à une certaine valeur optimale 
(généralement. entre 200 et 400 °C). La vitesse de croissance des 
films, qui dépend de nombreux facteurs (température de la source, 
température du substrat, distance entre la source et le substrat, na- 
ture de la substance à évaporer, etc.), est comprise entre quelques 
dizièmes et quelques dizaines de nanomètres par seconde. | 

La solidité de la liaison entre le film et le substrat ou un autre 
film s'appelle adhérence. Certains matériaux répandus (par exemple, 
l'or) se caractérisent par une mauvaise adhérence aux substrats typi- 
ques y compris avec le silicium. Dans de tels cas on dépose sur le 
substrat une sous-couche ayant une bonne adhérence et puis on 
évapore sur cette sous-couche une couche de matériau principal pré- 
sentant une bonne adhérence à la sous-couche. Par exemple, pour l'or 
la sous-couche peut être réalisée en nickel ou en titane. 

Pour que les atomes de gaz volant de l’évaporateur vers le subs- 
trat ne subissent qu'un nombre minimal de collisions avec les ato- 
mes de gaz résiduel et donc une diffusion minimale, un vide assez 
poussé doit. être réalisé dans l’espace sous la cloche. Le critère de vide 
suffisant est la condition que le libre parcours moyen des atomes soit 
plusieurs fois plus grand que la distance entre l’évaporateur et le 
substrat. Pourtant, bien souvent cette condition se révèle insuffi- 
sante parce que toute quantité de gaz résiduel peut provoquer une 
contamination du film déposé et une modification de ses propriétés. 
Aussi, en principe, le vide à réaliser dans les installations d'éva- 
poration doit-il être aussi poussé que possible. Actuellement un vide 
de 106 mm de mercure est considéré comme inacceptable; dans 
les meilleures installations d'évaporation sous.-vide il atteint 10-14 mm 
de mercure. 

Les avantages principaux de la méthode considérée sont la sim- 
plicité et la possibilité d'obtenir des films extrêmement purs (à con- 
dition de réaliser un vide suffisamment poussé). À ces avantages il 
convient pourtant d'opposer certains inconvénients sérieux: la 
difficulté que présente le dépôt des films de métaux réfractaires et 
la difficulté (parfois insurmontable) de la reproduction sur le subs- 
trat de la composition chimique de la substance à évaporer. Cette 
dernière difficulté tient à ce qu’à haute température les composés 
chimiques se dissocient, de sorte que leurs constituants se condensent 
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séparément sur le substrat. Il est donc possible que la nouvelle com- 
binaison des atomes déposés sur le substrat ne corresponde plus à la 
structure de la molécule initiale. 

6.8.2. Pulvérisation eathodique.— Le schéma de l'installation 
fonctionnant suivant cette méthode est représenté à la figure 6.16. 
La plupart des organes sont les mêmes que ceux de la figure 6.15. 
Mais au lieu de l’évaporateur on utilise la cathode 6 constituée soit 
par la substance à déposer, soit par une autre substance mise en 
contact électrique avec la substance à déposer. Le rôle de l’anode est 
joué par le substrat et son support. 

On commence par réaliser sous la cloche un vide de 10-5 à 10-68 mm 
de mercure, puis on y introduit par le raccord 8 une certaine quantité 
de gaz neutre pur (généralement de l’argon) pour que la pression sous 
la cloche soit de 10-1 à 10? mm de mercure. En appliquant à la 
cathode (l’anode étant mise à la terre par raison de sécurité) une 
haute tension (2 à 3 kV}), on produit dans l’espace anode-cathode une 
décharge luminescente anomale qui s'accompagne de la formation 
d'un plasma électronique-ionique quasi neutre. 

La décharge luminescente anomale produit dans l’espace catho- 
dique un champ électrique si intense que les ions positifs de gaz accé- 
lérés par ce champ ét bombardant la cathode en arrachent non seule- 
ment des électrons (nécessaires à l’entretien de la décharge), mais 
également des atomes neutres. Il en résulte une destruction progres- 
sive de la cathode. Dans des appareils ordinaires à décharge dans le 
gaz la destruction de la cathode est inadmissible (on y utilise donc 
une décharge luminescente normale), alors que dans le cas considéré 
l’arrachement des atomes de la cathode est un phénomène utile ana- 
logue à l’évaporation. 

L'avantage important de la pulvérisation cathodique par rapport 
à l’évaporation sous vide est qu’elle n’est pas liée à une haute tem- 
pérature. Par conséquent, elle permet de déposer sans difficulté les 
films de métaux réfractaires et de composés chimiques (v. dernier 
alinéa du numéro précédent). 

Pourtant dans cette méthode, la cathode (c’est-à-dire la substance 
à déposer) fait partie du circuit de décharge dans le gaz et doit donc 
présenter une conductivité électrique élevée. Une telle exigence 
limite le choix des matériaux à déposer. En particulier, il est impos- 
sible de déposer par pulvérisation cathodique des diélectriques, y com- 
pris plusieurs oxydes et autres composés chimiques largement uti- 
lisés dans la technologie de fabrication des appareils semi-conduc- 
teurs. 

Ces restrictions peuvent être éliminées pour une large part si 
l'on utilise une pulvérisation cathodique dite par réaction en phase 
gazeuse (ou chimique) qui consiste à ajouter à la masse principale de 
gaz inerte une petite quantité de gaz actifs capables de former avec 
la substance de la cathode des composés chimiques nécessaires. C’est 
ainsi par exemple qu’en ajoutant à l’argon de l'oxygène, on peut 
déposer sur le substrat un film d'oxyde. Si l’on remplace l’oxygène 
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par de l’azote ou par de l’oxyde de carbone, on peut obtenir des films 
de nitrures ou de carbures de métaux correspondants. Suivant la 
pression partielle du gaz actif, la réaction chimique peut se produire 
soit sur la cathode (on obtient alors sur le substrat un film terminé 
de composé correspondant), soit sur le substrat-anode. 

Les inconvénients de la pulvérisation cathodique sont: une cer- 
taine contamination des films (par suite d’un vide relativement peu 
élevé), une vitesse de croissance des films plus lente que dans l'éva- 
poration sous vide (pour la même rai- 
son) et un contrôle peu aisé des opéra- 
tions. 

6.8.3. Pulvérisation par faisceau ioni- 
que.— Le schéma de l’installation fonc- 
tionnant suivant cette méthode est re- 
présenté par la figure 6.17. La principale 
particularité de cette méthode par rapport 
à la pulvérisation cathodique est que 
dans le gaz remplissant l’espace entre 
l’électrode 9 appelée cible (portant une 
couche de substance à déposer) et le 
substrat 4 il se produit une décharge 
«d'entretien » indépendante. La décharge 
qui s'effectue entre les électrodes 6 et 7 
est du type de décharge non autono- 
me en régime d'arc. Ce type de dé- Fig. 6.17. Schéma d'une ins- 
charge est caractérisé par l'emploi d'une tallation de pulvérisation 

à Ne par faisceau ionique 
source d'électrons spéciale sous forme 
de cathode (6) à chauffage, une faible 
valeur (quelques dizaines de volts) des tensions de travail, une forte 
densité du plasma électronique-ionique. L’espace sous la cloche est 
rempli, de même que dans la pulvérisation cathodique, de gaz neutre 
mais sous une pression plus basse (10° à 10-* mm de mercure). 

Le dépôt des films est obtenu de la façon suivante. On applique 
à la cible, par rapport au plasma (pratiquement par rapport à l’anode 
7? mise à la terre), un potentiel négatif (2 à 3 kV) suffisant pour 
produire une décharge luminescente anomale et donc un bombardé- 
ment intense de la cible par les ions positifs du plasma. Les atomes 
arrachés à la cible viennent frapper Le substrat et s’y déposent. Aïnsi, 
entre la pulvérisation cathodique et la pulvérisation par faisceau 
ionique il n'y a pas de différence de principe. Seules les installations 
sont différentes : on les appelle respectivement installations à deux 
et à trois électrodes. 

Le commencement et la fin de l'opération de pulvérisation sont 
déterminés par les instants d'application et de suppression de la 
tension agissant sur la cible. Si l’on prévoit une cache mécanique 
(v. fig. 6.15), on peut réaliser encore une possibilité importante: 
si, avant le dépôt du film, on ferme la cache et applique la tension 
à la cible, on obtient un nettoyage ionique de la cible (v. $ 6.6). 
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Un tel nettoyage améliore la qualité du film à réaliser. Le substrat 
lui aussi peut être soumis à un tel nettoyage si l’on lui applique 
(avant le dépôt du. film) un potentiel négatif. 

Lors du dépôt des films diélectriques on se heurte à une difficulté 
liée à l’accumulation de la charge positive sur la cible, cette.charge 
s’opposant au: bombardement. ionique. Cette difficulté peut être 
vaincue en recourant à la pulvérisation par faisceau ionique à haute 
fréquence. Cette méthode consiste à appliquer à la cible, en plus de 
la tension continue négative, encore une tension alternative à haute 
fréquence (près de 15 MHz) ayant une amplitude légèrement supé- 
rieure à celle de la tension continue. Dans ce cas, la tension résultante 
agissant sur la cible est négative pendant la plus grande partie de la 
période; pendant cette partie.il se. produit le phénomène ordinaire 
de pulvérisation de la cible sur laquelle s’accumule une charge posi- 
tive. Durant une petite partie de la période.la tension résultante 
devient positive et la cible est bombardée par les électrons du plas- 
ma, de sorte que la pulvérisation ne se produit pas mais la charge 
positive accumulée se trouve neutralisée 1). 

La variante de la pulvérisation par faisceau ionique avec réac- 
tion en phase gazeuse ouvre les mêmes possibilités d'obtention des 
fitms d’oxydes, de nitrures et d’autres composés que celles offertes 
pär; la pulvérisation cathodique .avec réaction en phase gazeuse 
(v: numéro précédent). 

Les avantages que la méthode de pulvérisation par faisceau ioni- 
que proprement dite-présente par rapport à la pulvérisation catho- 
dique sont une plus grande vitesse de croissance des films et une plus 
grande souplesse (possibilité de réaliser .un nettoyage ionique, d’in- 
terrompre le circuit de travail sans interrompre la décharge, :etc.). 
De plus, un vide plus poussé assure une meilleure qualité des films. 

* 6.8.4. Oxydation anodique.— C’est une des variantes de la pulvé- 
risation par faisceau.ionique par réaction en phase gazeuse. Cette 
opération consiste à oxyder la surface d’un film de métal (porté 
à un potentiel positif) par les ions négatifs d'oxygène provenant du 
plasma produit par une décharge dans.le gaz. À cet effet, on doit 
ajouter de l'oxygène au gaz inerte (de. même que lors de la pulvérisa- 
tion par réaction). Ainsi, l’oxydation anodique est obtenue par des 
ions et non par des atomes neutres. 

- Le dépôt par réaction chimique et l'oxydation anodique s’effec- 
tuent en général simultanément parce que le plasma produit par la 
décharge dans le gaz (s’il contient de l’oxygène) comporte tant des 
atomes neutres que.des. ions. d'oxygène. Pour que l’oxydation ano-. 
dique l'emporte sur le dépôt chimique, le substrat est placé par sa 
« face » (c'est-à-dire par le film métallique) dans le sens: opposé. à la 
cathode pour que les atomes neutres ne le frappent pas. 


à Si l'on applique 2 à la cible seulement une tension alternative, la charge 
dés électrons qui s'’accumulera pendant la demi-période positive sera, grâce à 
leur plus grande mobilité, supérieure à: la charge des ions, et la cible sera portée 
à un potentiel négatif. 
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Le courant dans le circuit anodique diminue au fur et à mesure 
que la couche d'oxyde devient plus épaisse parce que l’oxyde est un 
isolant. Pour maintenir le courant au niveau désiré, il convient 
d’éléver la tension d'alimentation. Comme une fraction de cette 
tension chute dans le film, l'opération d’'oxydation anodique se 
déroule dans les conditions de forte intensité du champ dans le film 
d'oxyde. Par conséquent, au cours de l’utilisation ultérieure, ce film 
sera aussi caractérisé par une rigidité diélectrique élevée. 

Parmi les autres avantages de }° oxydation anodique il convient 
de mentionner une plus grande vitesse d’oxydation (le champ élec- 
trique régnant dans le film âccélère les déplacements relatiis des 
atomes de métal et d'oxygène), ainsi que la possibilité de contrôle 
par action sur le courant dans le circuit de décharge. La qualité des 
films d’oxydes réalisés par oxydation anodique est meilleure que 
celle des films obtenus par d’autres méthodes. 

6.8.5. Plaquage électrolytique.— Cette méthode de réalisation des 
films diffère des méthodes précédentés par l’emploi de liquide en 
qualité de milieu agissant. Cependant le caractère des phénomènes 
est pareil à ceux qui interviennent dans la pulvérisation par faisceau 
ionique, car l’électrolyte représente, de même que le plasma, un 
mélange d'ions et de molécules où d’atomes non ionisés. De plus, ce 
qui est particulièrement précieux, le dépôt se fait progressivement 
(couche par couche) pareillement à la pulvérisation, c'est-à-dire 
qu'il est possible de réaliser des films minces. 

Le plaquage électrolytique a été développé beaucoup plus tôt 
que,toutes les autres méthodes que nous avons considérées, encore au 
XIXe siècle. Il y a déjà des dizaines d’années que cette méthode est 
laïgement utilisée dans les constructions mécaniques pour l’obten- 
tion de divers revêtements galvaniques de faible épaisseur (nickelage, 
chromage, etc.): En microélectronique, le dépôt électrolytique n est 
pas une alternative de l’évaporation sous vide ou de la pulvérisation 
cathodique ; il complète ces méthodes et se combine avec elles. 

| Le dépôt éléctrolytique est basé sur l’électrolyse d'une solution 
contenant des ions d’impuretés nécessaires. Si, par exemple, ils’agit 
de déposer du cuivre, on utilise une solution de vitriol bleu, pour 
déposer de l'or ou du nickel on prend des solutions de sels de ces 
métaux. | 

Les ions de métal dans la solution portent une charge positive. 
Par suite, pour réaliser un film de métal on doit utiliser le substrat 
comme cathode. Dans le cas où le substrat est un isolant ou possède 
une mauvaise conductivité, on y dépose au préalable une sous-couche 
métallique qui sert de cathode. La sous-couche peut être obtenue par 
évaporation sous vide ou par pulvérisation cathodique. 

Pour l’oxydation électrolytique, le film de métal à oxyder doit 
être utilisé comme anode, et l’électrolyte doit contenir des ions 
d'oxygène. : 

L'avantage majeur du plaquagé électrolytique devant l’évapo- 
ration et la pulvérisation réside en une vitesse sensiblement plus 
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élevée de croissance des films qui est d’ailleurs facile à régler par 
action sur le courant. Le principal domaine d'emploi de l’électrolyse 
en microélectronique est pour cette raison l'obtention des films rela- 
tivement épais (10 à 20 um et plus). La qualité (structure) de tels 
films n’est pas si bonne que dans le cas de l’évaporation ou de la pul- 
vérisation, mais tout à fait acceptable pour certaines applications. 


S 6.9. Métallisation 


Dans les circuits intégrés monolithiques, la métallisation a pour 
but d'assurer les contacts ohmiques avec les couches de semi-conduc- 
teur ainsi que le dessin des interconnexions et des plots de soudure. 

Le matériau principal utilisé pour la métallisation est l’alumi- 
nium. Îl s’est avéré optimal pour ses qualités suivantes : une faible 
résistivité (1,7 -10$ ohm -cm), une bonne adhérence à l’oxyde SiO, 
(la métallisation est réalisée sur une couche d’oxyde) ; la possibilité 
d'obtention des contacts par soudure avec les fils d'aluminium et d’or 
(pour la réalisation des connexions extérieures) ; l’absence de cor- 
rosion; un prix peu élevé et autres. | 

Afin d'obtenir le dessin des interconnexions on évapore d’abord 
sur toute la surface du circuit intégré un film d'aluminium de 1 um 


Î-er niveau 2-ième niveau 


Fig. 6.18. Réalisation des métallisa- Fig. 6.19. Métallisation à plusieurs 
tions par photolithographie niveaux 


d'épaisseur environ (fig. 6.18). Ce film est en contact avec les couches 
de silicium à travers des fenêtres spécialement aménagées (par pho- 
tolithographie précédente) dans la couche d’oxydes (7, 2 et 3 sur la 
fig. 6.18). Quant à la partie principale du film d'aluminium, elle 
se trouve sur la surface de la couche d'oxyde. En recouvrant le film 
d'aluminium d’une couche de photorésist, en l’éclairant à travers 
un cliché correspondant et en développant, on obtient un masque de 
photorésist qui protège les traits de métallisation à réaliser et les 
plots de soudure (PS) contre l'action du décapant. Après le décapage 
de l'aluminium sur les parties non protégées et l'enlèvement du pho- 
torésist on obtient le dessin de la métallisation désirée (sur la fig. 6.18, 
son relief adjacent aux contacts 7, 2, 3 est hachuré). 
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La largeur des traits de métallisation est de 10 à 15 um dans les 
circuits intégrés ordinaires et de o um et moins dans les circuits 
intégrés à grande échelle. La résistance linéique d'un trait de 10 um 
de largeur et de 1 um d'épaisseur est près de 2 ohm/mm. Des dimen- 
sions typiques des plots de soudure pour des connexions extérieures 
sont de 100 X 100 um. Le raccordement dés connexions extérieures 
directement aux traits de métallisation est impossible à réaliser 
à cause de la très petite largeur de ces bandes. 

Il va sans dire que le dessin des interconnexions suppose l'absence 
de croisements, c'est-à-dire de courts-circuits. Or, dans les circuits 
intégrés à grande échelle on n'arrive pas à éviter des croisements. 
Dans de tels cas on utilise une métallisation à plusieurs niveaux, 
c'est-à-dire plusieurs niveaux de métallisation séparés par des couches 
isolantes. Les connexions nécessaires entre différents niveaux sont 
faites à travers des fenêtres spéciales prévues dans les couches iso- 
lantes (fig. 6.19). L'’isolation entre les couches est généralement 
assurée par un film diélectrique déposé après la réalisation de chaque 
dessin métallique. Comme diélectrique on utilise le plus souvent 
l'oxyde de silicium SiO. Le nombre de niveaux de métallisation 
dans les circuits intégrés à grande échelle modernes est compris entre 
deux et quatre. 

Le problème des contacts ohmiques lors de l’utilisation de l’alu- 
minium peut être formulé comme suit. Si l’on évapore un film 
d'aluminium directement sur la surface du silicium, il en résulte la 
formation de barrières de Schottky (v. $ 3.3), de plus, la barrière 
à la frontière avec la couche n est redresseuse et non ohmique. Pour 
éviter la formation de barrières de Schottky, l'aluminium est intro- 
duit dans du silicium à la température de 600 °C environ, voisine de 
la température d’eutectique de l’alliage d'aluminium et de silicium. 
À cette température, à la frontière entre le film d'aluminium et le 
silicium il se forme une couche dans laquelle se dissout pratiquement 
tout l'aluminium adjacent. Après la solidification, l’alliage repré- 
sente un silicium dopé à l'aluminium ; la concentration de l’alumi- 
nium est près de 51018 at-cm'*. 

L’aluminium étant un accepteur par rapport au silicium, un 
nouveau problème se pose: éviter la formation de jonctions p-n 
dans les couches n. En effet, si la concentration de l’impureté don- 
neuse dans la couche n est inférieure à à «10!8 at -cm *, les atomes 
d'aluminium y créent une couche p superficielle. Pour empêcher 
une telle couche de se produire, on assure un dopage spécial de la 
région de la couche n au voisinage du contact en vue de la transformer 
en une couche n' avec une concentration de l’impureté donneuse 
jusqu’à 1020 at «cm et plus (v. fig. 6.18). Dans ce cas, la concentra- 
tion de l’aluminium est insuffisante pour la formation de la couche p, 
si bien que la jonction p-n n'est pas créée. 

Si la couche n est fortement dopée dès le début (par exemple, la 
couche d’émetteur d’un transistor), le dopage auxiliaire n’est pas 
nécessaire. Aucun problème ne se pose non plus pour des contacts 
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entre l'aluminium et les couches p, car la dissolution de l’aluminium 
dans de telles couches a pour résultat la formation de couches p* 
superficielles, ce qui améliore la qualité d’un contact ohmique. 


$ 6.10. Opérations de montage et d'assemblage 


Après l’exécution de tous les principaux cycles technologiques 
(y compris la métallisation), la plaquette contenant plusieurs cen- 
taines de circuits intégrés est découpée en pastilles distinctes. 

Le. découpage se fait. en traçant sur la plaquette un quadrillage 
de rayures, chacun des carrés encadrant un des circuits (v. fig. 1.1 
et. 1.2). Puis on place la plaquette sur un coussin en caoutchouc doux 
et, en appliquant un certain effort, on sépare les pastilles l’une de 
l’autre (comme pour couper une vitre avec un diamant). Les pastilles 
en bon état sont ensuite placées dans un boîtier individuel et con- 
nectées aux sorties de celui-ci. . 

L'’encapsulation de la pastille commence par une opération que 
l’on appelle placement sur le pied (on entend. par pied l’embase du 


Couvercle du boîtier 


Embase du boîtier 


Fig. 6.20. Montage d’une pastille dans le boîtier 


boîtier). La pastille est collée ou soudée {avec une brasure vive) 
à la partie médiane du pied (la figure. 6.20 représente un transistor 
ordinaire). Puis les plots de soudure de la pastille sont reliés aux 
broches du boîtier. On utilise pour ces connexions des fils d’alumi- 
nium ou d’or minces (20 à 30 um) dont une extrémité est fixée aux 
plots de soudure et l’autre aux bouts des broches. 

Un bon contact électrique entre des pièces métalliques (dans ce 
cas entre les fils d’une part et les broches et les plots de soudure d’au- 
tre part) peut être réalisé par différentes méthodes. Actuellement, la 
plus répandue est la méthode de thermocompression, c'est-à-dire 
la combinaison d’une pression suffisante (application d’une pièce 
sur une autre) avec une température élevée (200 à 300 “C) qui favorise 
une diffusion mutuelle des atomes d’'üne pièce dans l’autre.: 

À son tour, la thermocompression peut êtré réalisée sous diffé- 
rentes formes constructives. Déux exemples typiques sont illustrés 
par la figure 6.21. Dans le procédé de la figure 6.21, a°on utilise un 
poinçon. cunéiforme qui appuie te-fil sur la surface métallique dans 
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le sens transversal ; une soudure transversale se forme sur le fil de con- 
nexion. Dans le procédé de la figure 6.21, b on utilise un poinçon 
comportant un canal intérieur par lequel passe le fil à souder. A la 
sortie du poinçon le fil est coupé par la flamme d’un chalumeau 
à gaz, de sorte qu'il se forme une goutte sphérique (la formation de 


LU i 
_ 


Fig. 6.21. Thermocompression : 
a, poinçon cunéiforme; b, poinçon à canal intérieur 


goutte est caractéristique des fils d'or). Lorsque le poinçon appuie 
de nouveau sur.la surface métallique, la goutte se trouve aplatie, si 
bien. que la surface du contact ainsi obtenue est plus grande que 
l'aire de la section droite du fil (thermocompression du type « tête 


Fig. 6.22. Boîtiers typiques des circuits intégrés 


de clou »). Puis le poinçon remonte et laisse passer par son canal un 
morceau de fil suffisant pour la connexion à une autre pièce. Après 
cela, le fil est de nouveau coupé par la flamme du chalumeau. L'opé- 
ration de thermocompression, si elle n’est pas automatique, s’effec- 
tue par l'opérateur sous le microscope. Mais elle peut être rendue 
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Après le montage de la pastille sur le pied, on effectue l’encapsu- 
lation proprement dite, c’est-à-dire on donne au circuit intégré son 
aspect extérieur définitif. L’embase du boîtier est raccordé au cou- 
vercle (fig. 6.20) par soudure à chaud ou à froid (ce dernier procédé 
est en fait pareil à la thermocompression). L'’encapsulation suppose 
également la protection de la pastille contre les agents extérieurs ; 
on l’effectue donc soit dans le vide, soit en atmosphère de gaz inerte 
(azote, argone). Les variantes des transistors sans boîtier seront décri- 
tes au n. 6.11.2. 

Le trait spécifique principal qui caractérise les opérations d’as- 
semblage des circuits intégrés tient à ce que les boîtiers des CI sont 
à plusieurs broches dont le nombre est de 8 à 14 pour des circuits 
ordinaires et atteint 64 et plus dans des circuits intégrés à grande 
échelle. La nomenclature de boîtiers fabriqués pour les circuits 
intégrés est assez large: en plus d’un boîtier rond pareil à celui des 
transistors (v. fig. 6.20), on utilise des boîtiers rectangulaires : 
métalliques ou plastiques avec des broches situées dans le plan du 
boîtier ou dans un plan perpendiculaire (fig. 6.22). Le choix des 
boîtiers dépend pour une large part de la destination des appareils 
et des modes de leur réalisation. 


$ 6.11. Technologie hybride à couches minces 


De par la définition donnée au $ 1.2, les circuits intégrés hybrides 
sont constitués par un ensemble des éléments passifs à couches minces 
ou épaisses et des composants actifs rapportés. La technologie de 
fabrication des circuits intégrés hybrides à couches minces se sub- 
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divise donc en technologie des éléments passifs à couches minces et 
technologie de montage des composants actifs. 

6.11.1. Réalisation des éléments passifs. — Les éléments à couches 
minces des circuits intégrés hybrides sont obtenus par des méthodes 
technologiques décrites au $ 6.8, c’est-à-dire par dépôt sélectif 
(à travers des masques) sur un support diélectrique d’une substance 
par évaporation sous vide, pulvérisation cathodique, etc. 


Pendant longtemps on a utilisé comme masques des pochoirs métalliques 
applicables. De tels pochoirs étaient constitués par une feuille bimétallique 
présentant des ouvertures, c'est-à-dire des fenêtres. La base du pochoir était 
constituée par une couche de bronze au béryllium de 100 à 150 um recouverte 
d’une couche de nickel de 10 à 20 1m d’épaisseur réalisée par dépôt électroly- 
tique. Cette dernière couche déterminait les dimensions des fenêtres, c’est-à-dire 
le dessin du pochoir, tandis que la couche de bronze au béryllium jouait le rôle 
de support. 

Les pochoirs métalliques présentent des inconvénients sérieux: première- 
ment, au cours du dépôt des films une couche se dépose sur les pochoirs eux- 
mêmes modifiant par là même leur épaisseur, ce qui, à la longue, les rend inuti- 
lisables. Deuxièmement, les pochoirs métalliques sont peu applicables lors de 
la pulvérisation cathodique et par faisceau ionique parce que le métal provoque 
des distorsions du champ électrique et donc influe sur la vitesse de croissance 
des films. Ce sont des raisons pour lesquelles les pochoirs métalliques sont pra- 
tiquement abandonnés ces dernières années, le dessin nécessaire étant obtenu 
par les procédés photolithographiques empruntés à la technologie de fabrication 
des circuits intégrés be 
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On effectue l’opération de photoli- 
thographie de la façon suivante. On 
dépose sur le substrat des couches de 
substances nécessaires, par exemple 
une couche résistante et, au-dessus 
d'elle, une couche conductrice. Puis 
on enduit la surface de photorésist et, 
en utilisant un cliché correspondant, 
on trace le dessin pour la couche con- 
ductrice (par exemple pour les plots 
de soudure du transistor à réaliser, 
fig. 6.23, a). On effectue à travers les 
fenêtres du masque de photorésist le 
décapage de la couche conductrice et 
on enlève le photorésist. On obtient 
ainsi des plots de soudure terminés 
sur la surface encore continue de la 
couche résistante (fig. 6.23, b). On 
dépose de nouveau une couche de 
photorésist et, en utilisant un autre 
cliché, on réalise le dessin de la bande 
de résistance (fig. 6.23, c). Puis on 
effectue le décapage, on enlève le 
photorésist et on obtient une configu- 
ration terminée dela résistance avec 
plots de soudure (fig. 6.23, d). 

Il importe, bien entendu, que le 
décapant qui attaque la couche con- 
ductrice soit inopérant sur la couche 
résistante et réciproquement. Il existe 
encore quelques restrictions que nous 
n’allons pas examiner. Signalons seu- 
lement que la photolithographie ne 
permet pas d'obtenir des structures 
multicouches du type des condensa- 
teurs. Cependant cette dernière restric- 
tion n’est pas importante vu que ces 
derniers temps dans les circuits inté- 
orés hybrides on préfère utiliser des 
condensateurs rapportés (pour écono- 
miser sur la surface). 

Pour obtenir des films résistants 
on utilise le plus souvent Île chro- 
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Fig. 6.23. Réalisation de résis- 
tances en film mince par photo- 
lithographie : 

a, masque de photorésist (3) pour le 
dessin de la couche conductrice (2); 
b, dessin terminé de la couche con- 
ductrice; c, masque de photorésist 
(3) pour le dessin de la couche résis- 
tante (1); d, résistance terminée 
avec ses connexions 


me, le nichrome (80 % Ni, 20 % Cr) et le cermet (mélange de 
chrome et d'oxyde de silicium dans la proportion de 1 à 1). Ces maté- 
riaux sont déposés par évaporation sous vide. Les contacts ohmiques 
des films résistants (bandes) sont réalisés comme l'indique la fi- 


gure 6.23. 


207 


Les électrodes des condensateurs sont en aluminium et, avant de 
déposer l’électrode inférieure (adjacente au support), on réalise au 
préalable une mince sous-couche en alliage CrTi parce que l’adhé- 
rence de l’aluminium directement au support n’est pas suffisamment 
bonne. 

Pour la réalisation des couches diélectriques des condensateurs 
à film mince le monoxyde de silicium SiO et le monoxyde de germa- 
nium GeO sont le plus répandus d’après l’ensemble des paramètres 
(une plus grande constante diélectrique €, une faible valeur de Ia 
tangente de l’angle des pertes tg ô, une plus grande rigidité électri- 
que et autres). Une place à part parmi les diélectriques est occupée 
par les oxydes Ta,O; et A1,0, que l’on obtient par oxydation anodique 
des électrodes métalliques inférieures (Ta ou AÏ) et non par éva- 
poration ou pulvérisation. 

_ Des films conducteurs et des contacts ohmiques sont en règle géné- 
rale soit en or déposé sur une sous-couche en CrTi, soit en cuivre 
déposé sur une sous-couche de vanadium (les sous-couches ont pour 
but d'améliorer l’adhérence au support). L’épaisseur des films con- 
ducteurs et des plots de soudure est généralement de 0,5 à 1 um. 
La surface des plots de soudure est de 200 X 250 um et plus. 

L'épaisseur des couches minces peut être contrôlée pendant le 
dépôt par plusieurs procédés. L'un d'eux, applicable seulement dans 
le cas des films résistants, consiste à utiliser un témoin. Ce dernier 
représente une couche auxiliaire (ne faisant pas partie de la struc- 
ture du circuit intégré hybride) déposée simultanément avec les 
couches de travail mais disposée sur la périphérie du support et munie 
de deux connexions extérieures prévues d'avance. À l’aide de ces 
connexions on contrôle la résistance de la couche témoin pendant le 
dépôt. La géométrie du témoin est connue. On arrête le dépôt (on 
ferme la cache) dès que la résistance de la couche témoin atteint la 
valeur correspondant à l'épaisseur désirée. L'’épaisseur des couches 
de travail sera la même que celle de la couche témoin parce qu’elles 
ont été déposées dans les mêmes conditions. 

Un autre procédé consiste à utiliser comme témoin une mince pla- 
quette de quartz reliée par ses connexions extérieures au circuit 
oscillant d’un générateur. On sait qu’une plaquette de quartz possède 
les propriétés de circuit oscillant et que sa fréquence de résonance est 
une fonction univoque de son épaisseur. Au cours du dépôt de la 
couche la fréquence varie avec l’épaisseur. En mesurant la fréquence, 
il est facile de contrôler l'épaisseur de la couche obtenue et d'arrêter 
l'opération à l’instant voulu. 

Les supports utilisés pour des circuits intégrés hybrides à couches 
minces doivent être de bons isolants. De plus, il est souhaitable qu’ils 
possèdent une faible constante diélectrique, une haute conducti- 
bilité thermique et une solidité mécanique suffisante. Leur coeffi- 
cient de dilatation thermique doit être voisin de celui des films 
à utiliser. Les paramètres des supports ont des valeurs typiques sui- 
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vantes: 0 — 10! ohmecm; € — 5 à 19, tg Ô — (2 à 20)-107#; 
coefficient de dilatation thermique — (5 à 7)-106. 

Actuellement, les matériaux les plus employés pour la fabrica- 
tion des supports sont le sital et la céramique; le verre a perdu son 
importance initiale. Le sital est un verre cristallisé (le verre ordi- 
naire est amorphe), et la céramique représente un mélange d’oxydes 
en phases vitreuse et cristalline (les composants principaux sont 
A1,0; et SiO:). 

L'épaisseur des supports s'étend de 0,5 à 1 mm suivant la surface. 
La surface des supports dans les circuits intégrés hybrides est beau- 
coup plus grande que la surface des pastilles des circuits intégrés 
monolithiques. Les dimensions normalisées des supports vont de 
12 X 10 à 48 X 30 mm. Les exigences relatives au fini de la surface 
sont à peu près les mêmes que dans le cas du silicium: les irrégularités 
admissibles maximales sont de 25 X 50 nm (classe de fini de la sur- 
face: 12 à 14). 

Les circuits intégrés hybrides, de même que les circuits mono- 
lithiques, sont généralement fabriqués simultanément en un grand 
nombre d'exemplaires sur des plaquettes de sital ou d’un autre 
matériau de grande surface. Après l'exécution des principales opé- 
rations technologiques que comporte la réalisation des éléments 
passifs à couches minces et la métallisation, la plaquette est séparée 
en supports distincts. Le découpage se fait généralement comme dans 
le cas des circuits intégrés monolithiques, en traçant un quadrillage 
de rayures. Après la séparation des supports chacun d’eux est muni 
de composants rapportés et placé dans son boîtier individuel. 

6.11.2. Montage des composants rapportés. Comme composants 
rapportés on utilise des diodes et des transistors sans boîtier. La 
variante la plus simple d’un transistor sans boîtier est représentée 
par la pastille (puce nue) qu'on obtient après la séparation de la 
plaquette, en reliant à ses trois plots de soudure des connexions en 
fil mince et en la protégeant contre les agents extérieurs par une 
goutte de résine époxy qui l'enveloppe de tous les côtés. Un tel 
transistor est collé sur le support près des éléments en film auxquels 
il doit être relié (fig. 1.5). Après cela, les fils de connexion du tran- 
sistor sont soudés par thermocompression aux plots correspondants 
sur le support. 

Il existe deux autres variantes des transistors sans boîtier dont 
le montage s'effectue différemment. La première variante porte le 
nom de transistor à connexion par billes (fig. 6.24, a). Des billes de 
90 à 100 um de diamètre sont reliées aux plots de soudure du tran- 
sistor et par l’intermédiaire de ces derniers à une couche correspon- 
dante de silicium : couche d’émetteur, de base ou de collecteur. Les 
billes sont faites en or, en cuivre ou en alliage de Sn et Sb. En utili- 
sant le même matériau, on réalise sur le support diélectrique du 
circuit hybride des colonnettes de contact de 10 à 15 um de hauteur 
et de 150 à 200 pm de diamètre dont la disposition reproduit fidè- 
lement celle des billes sur le cristal de silicium (fig. 6.24, b). La 
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Fig. 6.24. Montage des transistors 
sans boîtier à connexionsen billes: 


a, transistor à connexions en billes; 
b, colonnettes de soudure sur le support 
du circuit hybride; c, soudure par ther- 
mocompression des billes et des colon- 
nettes. 
1, plots de soudure avec connexions 
sur le support 


méthode utilisée pour la con- 
nexion des billes et des colonnettes 
s'appelle connexion plot (en anglais 
flip-chip): le transistor est mis 
« sens dessus dessous », c’est-à-dire 
les billes vers le bas, et appliqué 
par les billes contre les colonnet- 
tes du support (fig. 6.24, c). En 
combinant une pression sur le tran- 
sistor avec une élévation de tem- 
pérature (c’est-à-dire en utilisant 
de fait une thermocompression), 
on assure une bonne connexion 
entre les billes et les colonnettes. 
On voit que cette méthode permet 
d'effectuer simultanément toutes 
les trois connexions. Le nombre de 
connexions est réduit de moitié 
et le transistor n’exige pas de place 
spéciale sur le support. La diffi- 
culté principale qu’on a à vaincre 
dans cette méthode est la mise en 
coïncidence des billes et des colon- 
nettes, car le transistor mis sens 
dessus dessous cache à l’opérateur 
les endroits de connexion. 

Cette difficulté de mise en coïn- 
cidence des plots de soudure du 
CI et du circuit hybride peut être 
éliminée si l’on utilise la deuxième 
variante des transistors sans boîtier 
connus sous le nom de transistors 
à poutres (fig. 6.25, a) ou en anglais 
transistors beaum-lead. Dans ces 
transistors, on prolonge les métal- 
lisations de connexion en les épais- 
sissant pour les faire déborder de 
la pastille de 100 à 150 um comme 
autant de poutres qui en émerge- 
raient, d’où le nom de connexion 


en poutre. L’ épaisseur des poutres (10 à 15 um) est nettement plus 
orande que celle des métallisations sur la pastille. On les réalise 
donc par dépôt électrolytique de l’or (sur une sous-couche de titane) 
et non par évaporation. La longueur des connexions en poutre (y com- 
pris la partie débordante) est de 200 à 250 um et leur largeur est la 
même que celle des plots de soudure ordinaires (50 à 200 um). 

La réalisation des connexions en poutre repose sur le décapage 


D 


de part en part du silicium 
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à travers un masque de photorésist qui 


recouvre la surface inférieure de la plaquette (fig. 6.25, b). Un tel 
décapage permet, simultanément avec l'obtention des poutres, de 
séparer la plaquette en pastilles distinctes, sans procéder au traçage 
des rayures. Avant le décapage, la plaquette est collée par sa face 
active sur un verre. Pour réduire la durée de l’opération et éviter 
le décapage latéral, la plaquette collée sur le verre est soumise à la 
rectification en vue de diminuer son épaisseur ordinaire de 200 
à 300 um à une valeur de 50 um. Après le décapage, la colle est éli- 
minée par un solvant, si bien que les pastilles séparées se détachent 
facilement du verre. 

Le montage des composants à poutres rapportés peut se faire de 
la même façon que dans le cas des composants à billes, c’est-à-dire 
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Fig. 6.25. Transistors sans boîtier à connexions en’ poutres: 


a, transistor à connexions en poutres; b, réalisation de poutres et découpage de la plaquette 
en transistors distincts 


par connexion plot. Les poutres en saillie étant bien visibles, leur 
mise en coïncidence avec les plots de soudure sur le support ne pré- 
sente aucune difficulté. On peut également monter les pastilles « face 
active en l'air » à condition de prévoir dans le support des cavités 
correspondantes. 

Bien que les connexions en billes et en poutres soient plus com- 
pliquées et plus coûteuses que les connexions en fil, elles permettent 
de simplifier notablement et de rendre meilleur marché les opéra- 
tions d'assemblage (les plus onéreuses dans le cycle technologique), 
ainsi que de réduire le taux de rebut des circuits intégrés et d’amé- 
liorer leur sécurité de fonctionnement. 


$ 6.12. Technologie hybride à couches épaisses 


x 


Les éléments passifs des circuits intégrés hybrides à couches 
épaisses sont obtenus par dépôt sélectif sur un support isolant des 
pâtes spéciales contenant des émails fondus, suivi de leur séchage et 
passage au four. On voit donc que dans cette technologie les films 
obtiennent leur épaisseur tout d'un coup et non progressivement, 
couche après couche, comme dans le cas des circuits hybrides à cou- 
ches minces. 
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La séquence des opérations technologiques que comporte le dépôt 
des couches épaisses est la suivante: 

a) dépôt d’une couche de pâte sur le support à travers un masque- 
pochoir (procédé de sérigraphie); 

b) évaporation du solvant à une température de 300 à 400 °C 
et donc la solidification de la pâte; 

c) chauffage au four à une température de 500 à 700 °C (selon la 
composition de la pâte), c’est-à-dire le frittage de la pâte dans le 
support. 

L'opération de frittage est la plus importante du cycle techno- 
logique ; elle exige une haute stabilisation de température : à +1 °C 
près. 

La base de toutes les pâtes-émails est constituée par la fritte 
qui est une poudre de verre très fine à laquelle on ajoute, suivant la 


Fig. 6.26. Dépot sélectif d'une pâte: 
a, pochoir à mailles; b, répartition de la pâte à travers le pochoir. 
1, racle; 2, crépine; 3, support; 4, pâte 


destination de la pâte, des poudres de matériaux résistants, conduc- 
teurs ou diélectriques. Un mélange en phase dispersée (c’est-à-dire 
parfaitement homogène) de la fritte et du matériau additif devient 
visqueux grâce à l’adjonction de substances organiques spéciales 
et de solvants. Pendant le chauffage (v. plus haut), le solvant s’éva- 
pore, alors que les substances organiques lient les particules de la 
poudre en une masse unie compacte. 

Pour les pâtes conductrices on utilise généralement l’or ou l’ar- 
gent, pour les pâtes résistantes un mélange de l’argent et du palla- 
dium (1 : 1) et pour les pâtes diélectriques le titanate de baryum 
à constante diélectrique élevée. Par un choix judicieux du matériau 
et de la teneur en additifs, on peut faire varier les paramètres élec- 
triques des films dans de très larges limites (v. $ 7.11). 

Les pâtes sont réparties sur le support à travers des masques sous 
forme de pochoirs à mailles (fig. 6.26, a). Ces derniers sont constitués 
par une crépine à mailles fines de capron ou d'acier inoxydable sus- 
tendue sur le fond d’un cadre !). La dimension des mailles est d’en- 


1) Initialement les pochoirs étaient en soie et cette méthode de sérigraphie 
était dite de l'écran de soie (en anglais silk screening). 
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viron 100 um et le diamètre des fils près de 50 pm. La plus grande 
partie de la crépine est recouverte d’une pellicule présentant des 
fenêtres. Le dessin des fenêtres est réalisé par photolithographie en 
décapant des ouvertures dans la pellicule. Etant donné la structure 
à mailles du pochoir, il est difficile de réduire les dimensions des 
fenêtres au-dessous de 10 à 200 um. Ceci prédétermine les dimensions 
minimales des éléments des circuits hybrides à couches épaisses et 
la largeur des lignes. 

Le cadre portant le pochoir est rempli de pâte et placé au-dessus 
du support à une distance de 0,5 à 1 mm. Puis on place sur la toile 
un couteau spécial appelé racle et on le déplace le long du cadre en 
faisant la pâte traverser les mailles du pochoir (fig. 6.26, b). Malgré 
la simplicité de l’idée de l’enfoncement, cette opération exige une 
grande précision, car la qualité du film et la reproductibilité des 
résultats dépendent de l’angle d’affütage de la racle, de son incli- 
naison par rapport au support, de la vitesse de déplacement et d’au- 
tres facteurs. | 

En principe, on peut également répartir la pâte à travers des 
fenêtres sans crépine. Pourtant les films obtenus dans ce cas sont de 
qualité inférieure parce que la crépine permet de réaliser des couches 
plus homogènes par suite de la fusion des « gouttes » distinctes ayant 
traversé les maïlles de l’écran. L’épaisseur des films obtenus dépend 
du diamètre des fils et des dimensions des mailles. Le plus souvent 
elle est comprise entre 20 et 40 um. 

Les supports des circuits intégrés hybrides à couches épaisses 
doivent satisfaire en général aux mêmes exigences que les supports 
des circuits hybrides à couches minces. Bien souvent on fait parti- 
culièrement attention à la conductibilité thermique, car les circuits 
hybrides à couches épaisses se caractérisent par une forte puissance. 
On utilise donc des céramiques à haute teneur en alumine (96 % 
AL1,0:) et des céramiques à base de héryllium (99,5 % BeO); la con- 
ductibilité thermique de ces dernières est 7 à 10 fois plus élevée 
que celle des céramiques à base d’alumine mais leur solidité méca- 
nique est moins bonne. Une particularité importante des supports 
pour les circuits intégrés hybrides à couches épaisses est que leur 
surface doit être suffisamment rugueuse pour assurer une forte adhé- 
rence de la pâte. Le degré de rugosité est caractérisé par des irré- 
gularités jusqu’à 1 ou 2 um. 

Les procédés de montage des composants rapportés sont les 
mêmes que pour les circuits intégrés hybrides à couches minces, 
mais les dimensions des plots de soudure sont plus grandes : 400 X 
X 400 um. 

Prise dans son ensemble, la technologie hybride à couches épais- 
ses se caractérise par la simplicité et le bas prix des circuits intégrés. 
Pourtant, par rapport à la technologie à couches minces, la densité 
de composants est moins élevée (par suite d’une plus grande largeur 
des lignes), et la dispersion des paramètres est plus grande (par suite 
de l’épaisseur non contrôlée des films). 
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CHAPITRE 7 


ÉLÉMENTS DES CIRCUITS INTÉGRÉS 


$ 7.1. Introduction 


Rappelons que l’on appelle éléments des circuits intégrés (mono- 
lithiques et hybrides) les parties constitutives indivisibles de ces 
circuits, c’est-à-dire celles qu’on ne peut pas spécifier séparément 
et livrer comme des articles distincts. Une des particularités des 
éléments des circuits intégrés par rapport à des appareils discrets 
analogues ou à des composants radio-électriques est qu'ils ont une 
liaison électrique avec le support commun et parfois l’un avec l’autre. 
C'est pourquoi les modèles mathématiques et physiques des éléments 
des circuits intégrés (schémas électriques équivalents) diffèrent un 
peu des modèles de leurs analogues discrets. 

Une deuxième particularité importante des éléments des circuits 
intégrés par rapport aux appareils discrets tient à ce que tous les 
éléments intégrés sont réalisés au cours d’un processus technologique 
unique. Par exemple, toutes les résistances d’un circuit intégré 
à couches minces ou épaisses sont obtenues simultanément et se 
caractérisent donc par une même épaisseur et une même résistivité 
(seules la longueur et la largeur de la couche peuvent être différentes). 
Ou encore, dans un circuit intégré monolithique, la couche de résis- 
tance est réalisée simultanément avec la couche de base et a donc 
les mêmes paramètres électriques et physiques que la couche de base. 
Autrement dit, la réalisation des éléments intégrés présente moins de 
« degrés de liberté » que la fabrication de leurs analogues discrets: 
on peut faire varier surtout la configuration des éléments des cir- 
cuits intégrés « dans le plan », c’est-à-dire leur longueur et leur 
largeur et non la profondeur des couches ou leurs paramètres électri- 
ques et physiques. Il en résulte que les paramètres des éléments inté- 
grés sont dans une certaine mesure corrélés et limités, ce qui n'est pas 
le cas des composants discrets. 

En plus de ces deux particularités il convient de noter qu’au 
cours du développement de la microélectronique on a mis au point 
des éléments des circuits intégrés qui n'ont pas d'analogues dans 
l’électronique discrète : transistors multi-émetteurs, transistors mul- 
ticollecteurs, transistors à barrière métallique et autres. La construc- 
tion et la gamme de variation des paramètres des composants tra- 


214 


ditionnels — diodes, condensateurs et autres — ont subi des change- 
ments importants. Les circuits intégrés monolithiques n'’utilisent 
pas de composants traditionnels tels que les bobines d’inductance 
et, à plus forte raison, les transformateurs. | 

Comme il a été dit au chapitre À, on appelle composants des circuits 
intégrés les parties des microcircuits hybrides qui peuvent être spé- 
cifiées séparément et livrées sous forme d'articles distincts. Les 
composants des circuits intégrés hybrides sont des pièces rapportées 
qui ne diffèrent des composants discrets « ordinaires » que par la 
présentation (diodes et transistors sans boîtier). 

Des transistors n-p-n sont les éléments de base des circuits inté- 
grés monolithiques bipolaires. C’est vers ces éléments que l’on s’0o- 
riente lors de l'élaboration de nouveaux cycles technologiques en cher- 
chant à rendre optimaux les paramètres de ces transistors. La tech- 
nologie de fabrication de tous les autres éléments (transistors p-n-p, 
diodes, résistances, etc.) doit s'adapter à celle des transistors n-p-n. 
Une telle « adaptation » signifie que pour la réalisation des autres 
éléments il convient d'éviter autant que possible des opérations 
technologiques additionnelles: il est souhaitable d'utiliser les 
mêmes couches de travail (de collecteur, de base et d'émetteur) qui 
sont nécessaires à la réalisation d’un transistor 2-p-n. D'où les 
expressions telles que « comme résistance on utilise la couche de 
base » ou « la couche résistante est obtenue dans l'étape de la diffu- 
sion des bases ». 

Jusqu'à ces derniers temps, les éléments de base des circuits 
intégrés à transistors MOS étaient constitués par des transistors 
MOS à canal p induit. Le cycle technologique s’orientait donc vers 
ces transistors, et la technologie de fabrication des autres éléments 
s’adaptait à ce cycle. Actuellement, après qu’on a réussi à vaincre 
les difficultés que présente la fabrication des transistors MOS à ca- 
nal = de bonne qualité, ces derniers tendent à jouer le rôle principal 
dans la technologie des transistors MOS. 


$ 7.2. Isolement des éléments 


La figure 7.1 montre deux transistors n-p-n et une diode réalisés 
sur une seule pastille de silicium de type nr. On voit que les collec- 
teurs des transistors et la cathode de la diode se trouvent forcément 
reliés entre eux à travers le substrat commun. En règle générale, de 
telles liaisons sont inacceptables parce qu’elles ne correspondent pas 
à la configuration désirée du circuit. Les éléments constitutifs des cir- 
cuits intégrés monolithiques bipolaires doivent donc être isolés l’un de 
l'autre pour que les connexions nécessaires ne soient réalisées que par 
la métallisation. 

Dans des circuits intégrés à transistors MOS, les sources et les 
drains des transistors voisins sont séparés par des jonctions p-n 
mises en opposition (fig. 7.2). Aussi le couplage galvanique entre les 
éléments n'est-il dû qu’à des courants inverses infimes à travers les 
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jonctions. Un tel couplage est généralement négligeable. Quant 
à l'échange des porteurs qui forment les canaux, il ne peut se produire 
que pour des distances inférieures à 5 ou 10 um. De si petites dis- 
tances entre les éléments ne sont pas caractéristiques des circuits 
intégrés modernes (sauf des composants à couplage de charge, v. 
$ 10.5). 

Ainsi, les éléments des circuits à transistors MOS n'exigent pas 
d'être isolés spécialement. Par conséquent, les transistors MOS peu- 


| Fransistort | T7 ransistor 2 | Piode | 
Anode 


Collecteur 1 | Collecteur 2 Égcoge 
Si-n 


Fig. 7.1. Liaison interne entre les Fig. 7.2. Absence de liaison entre 
éléments des CI bipolaires à travers les éléments des CI MOS 
le substrat en l’absence d'isolement 


vent être placés à de petites distances l’un de l’autre, ce qui permet 
d'augmenter la densité de composants et le coefficient d'utilisation 
de la surface de la pastille. C’est là un des avantages majeurs que 
les transistors MOS présentent par rapport aux transistors bipo- 
laires. 

7.2.1. Comparaison des différents procédés d’isolement.— Tous 
les procédés d'isolement connus peuvent être répartis en deux classes 


Bt cDF L1 £2 ‘B2 C2 EF BF € E2 BZ C2 


| . pe Le . à 
Dielectrique Si | 
a) b) 


Fig. 7.3. Principales méthodes d'isolement des éléments des CI: 
a, par jonction p-n inverse; b, isolement diélectrique 


principales: isolement par jonction p-n polarisée en sens inverse et 
isolement diélectrique. Les deux types d'isolement sont illustrés 
par la figure 7.3. 


La couche appauvrie d’une jonction p-n se caractérise, surtout dans le cas 
où elle est soumise à une forte polarisation inverse, par une résistivité très élevée, 
voisine de la résistivité des isolants. Aussi, les deux types d'isolement indiqués 
ne diffèrent-ils tant par les résistivités que par la structure. L'’isolement par 
jonction p-n est rangé dans la catégorie de procédés à une phase vu que de part 
et d'autre de la couche isolante, ainsi que dans ses limites, le matériau est le 
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même, le silicium. L’isolement diélectrique est un procédé à deux phases parce 
que le matériau (phase) de la couche isolante est différent du matériau du substrat 
qui est le silicium. 


La figure 7.3, a montre que l’isolement par jonction p-n se ramène 
à la réalisation entre les éléments à isoler de deux diodes montrées 
en opposition, tout comme dans les circuits intégrés à transistors 
MOS (fig. 7.2). Pour que les deux diodes d’isolement soient polarisées 
en sens inverse (quels que soient les potentiels des collecteurs), on 
applique au substrat le potentiel Ile plus négatif depuis la source 
d'alimentation du circuit intégré !. 

L'isolement par jonction p-n polarisée en sens inverse s'inscrit 
bien dans le cycle technologique général de fabrication des circuits 
intégrés bipolaires, mais présente des inconvénients: courants 
inverses à travers les jonctions p-7, capacités de barrière. 

L'isolement diélectrique est plus perfectionné et plus « radical » 
(fig. 7.3, b). À la température ordinaire, les courants de fuite d’un 
diélectrique sont inférieurs de 3 à © ordres de grandeurs aux courants 
inverses d’une jonction p-n. Quant à la capacité parasite, elle sub- 
siste évidemment aussi dans l'isolement diélectrique. Pourtant il 
est facile de la rendre inférieure à la capacité de barrière en choisis- 
sant à cet effet un matériau à faible constante diélectrique et en 
augmentant l’épaisseur du diélectrique. En règle générale, la capa- 
cité parasite est d’un ordre de grandeur plus petite en cas d'isolement 
diélectrique qu’en cas d'isolement par jonction p-n polarisée en 
inverse. 

L'isolement diélectrique possède encore l’avantage important 
de rendre possible un dopage sélectif avec de l’or. Dans un système 
à une phase (isolement par jonction p-n) le dopage sélectif est impos- 
sible à réaliser parce que l’or se propage dans toute la plaquette grâce 
à une très grande valeur du coefficient de diffusion (fig. 6.8). Dans 
un système à deux phases (isolement diélectrique), on peut doper 
à l’or ceux des caissons dans lesquels on désire réduire la durée de 
vie des porteurs sans que Îl’or pénètre dans des caissons voisins où 
un tel dopage n’est pas exigé. Ceci tient à ce que le coefficient de 
diffusion de l’or est incomparahlement plus petit dans le diélectri- 
que que dans le silicium. 

Malgré ses avantages évidents l'isolement diélectrique n’a pas 
supplanté l'isolement par jonction p-n polarisée en inverse et ceci 
à cause des grandes difficultés technologiques liées aux opérations 
supplémentaires pour réaliser une couche diélectrique « étrangère ». 

7.2.2. Isolement par jonction p-n1.— Les jonctions d'isolement 
peuvent être obtenues de différentes façons. C’est ainsi que dans la 
technologie planar on utilisait autrefois les méthodes de triple diffu- 
sion (fig. 7.4, a) et de diffusion bidirectionnelle (fig. 7.4, b). Les deux 
méthodes présentent des inconvénients sérieux. 


1) On fait de même dans les circuits intégrés à transistors MOS. 
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Dans la structure indiquée à la figure 7 4, a, la couche n de collecteur obte- 
nue en même temps que la 1-ère diffusion n’est pas homogène: la concentration 
de l’impureté croît à partir du fond vers la surface. C'est pourquoi la concentra- 
tion entimpureté sur la frontière avec la couche de base devient suffisamment 
grande et donc la tension de claquage de la jonction collectrice est relativement 
basse. En outre, la technologie elle-même de la triple diffusion est complexe. 


Diffusion sélective de B 


MA 


Diffusion générale de B 


a) b) 


Fig. 7.4. Variantes possibles d'isolement des éléments par jonctions: 
a, méthode de triple diffusion (4, étant la dimension de la fenêtre pour la diffusion des col- 
lecteurs) ; b, méthode de diffusion bilatérale (2, étant la dimension de la fenêtre pour la dif- 
fusion de Séparation) 


Dans la structure de la figure 7.4, b, l'isolement des éléments s'obtient par 
une diffusion générale d'une impureté acceptrice à travers la surface inférieure 
de la plaquette de type » et une diffusion sélective de la même impureté à travers 
la surface supérieure. La profondeur des deux diffusions est égale à la moitié de 
l'épaisseur de la plaquette, si bien que les deux régions diffusées se rejoignent. 
Dans la partie supérieure de la plaquette il se crée des « ilots » de silicium de 
type x de départ qui serviront de couches de collecteur des transistors. A la 
différence de la méthode précédente, cette méthode assure l’homogénéité de la 
couche de collecteur. Le principal défaut de cette méthode est qu’elle nécessite 
une diffusion profonde (100 à 150 um). Une telle diffusion exige une durée 
de 2 à 3 jours et plus, ce qui n’est pas économique. En outre, à cause de la diffu- 
sion latérale (v. fig. 6.5, b) les couches p d'isolement sur la surface présentent 
une étendue de l’ordre de l'épaisseur de la plaquette, c’est-à-dire supérieure aux 
dimensions des transistors habituels. Le coefficient d'utilisation de la surface 
s’en trouve respectivement réduit. 


Actuellement au lieu d’une plaquette monolithe de type # on 
utilise une mince couche nr déposée par épitaxie sur le substrat 
(fig. 7.0). Dans ce cas, Le problème de l’isolement se trouve fortement 
simplifié : la diffusion en vue de la réalisation des « ilots » de col- 
lecteur (on l’appelle isolement-diffusion ou diffusion d'isolement) 
ne se fait qu'à travers une seule face (supérieure) de la plaquette 
et à une profondeur égale à l'épaisseur de la couche épitaxiée (géné- 
ralement 10 à 15 um au maximum). Avec une si petite profondeur 
la durée de la diffusion ne dépasse pas 4 à 6 heures et l'élargissement 
des couches p d'isolement sur la surface par suite de la diffusion laté-! 
rale est plusieurs fois plus petit que dans la méthode de diffusion 
bidirectionnelle (fig. 7.4, b). Le coefficient d'utilisation de la sur- 
face de la pastille prend dans ce cas une valeur acceptable. 
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Les « ilots » de type z qui subsistent dans la couche épitaxiale 
après la diffusion d'isolement portent le nom de caissons. Dans les 
étapes ultérieures du processus de fabrication, on réalisera dans ces 
caissons les éléments nécessaires des CI et en premier lieu les tran- 
sistors 1). 

Les caissons les plus simples représentés à la figure 7.5 ne trou- 
vent que des applications restreintes. Les transistors réalisés dans 
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Fig. 7.5. Principal procédé d'isole- Fig. 7.6. Structure d’un transistor 
ment des éléments par jonctions dans n-p-n intégré: 


les CI planar a, sans couche enterrée; b, avec couche 
n+ enterrée 


de tels caissons (fig. 7.6, a) se caractérisent par une forte résistance 
horizontale de la couche de collecteur r,, (100 ohms et plus). HI 
n’est pas rationnel de réduire la résistivité de la couche épitaxiale 
parce qu'il en résulterait une diminution de la tension de claquage 
de la jonction collectrice et une augmentation de la capacité du 
collecteur. C’est pourquoi la solution typique consiste à utiliser 
une couche n* dite enterrée, située sur le fond du caisson. Le rôle 
d’une telle couche à faible résistivité est mis en évidence sur la 
figure 7.6, b. 

Les couches enterrées s’obtiennent par diffusion avant la crois- 
sance de la couche épitaxiale. Pendant l'opération d'’épitaxie les 
atomes donneurs de la couche enterrée diffusent, sous l'influence de 
la température élevée, dans la couche #7 déposée par épitaxie. Il 
s'ensuit que la couche enterrée se situe en partie dans la couche épi- 
taxiale et le fond du caisson est « surélevé » de quelques micromètres. 
Pour prévenir une propagation excessive des donneurs de la couche 
enterrée vers la couche épitaxiale (ce qui pourrait conduire à la jonc- 
tion entre la couche n* et la couche p de base), on choisit pour la 


1) La couche n* obtenue sous l’électrode de collecteur en même temps que 
la diffusion des émetteurs (c’est-à-dire simultanément avec la couche n* d'émet- 
teur) empêche la jonction p-r parasite de se former lors du frittage de l'alumi- 
nium dans la couche n (v. p. 203). 
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couche enterrée un diffusant à coefficient de diffusion relativement 
faible: l’antimoine ou l’arsenic. 

L'utilisation de la couche n* enterrée assure non seulement une 
diminution de la résistance du collecteur (rôle primitif de la couche 
enterrée), mais également certains autres avantages, y compris un 
plus grand gain inverse du transistor et une plus faible charge excé- 
dentaire qui s’accumule dans la couche de collecteur au régime de 
double injection. 

De nos jours, la diffusion d’isolement dans la couche épitaxiale 
est la variante la plus simple et la plus employée de l'isolement 
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Fig. 7.7. Méthode d'isolement des éléments par diffusion de collecteur 


par jonction p-n polarisée en inverse. Mais on utilise également des 
variantes plus complexes de cette méthode et en particulier l’iso- 
lement par diffusion de collecteur (fig. 7.7). 

Cette dernière méthode se caractérise par le fait que la couche 
épitaxiale (de 2 à 3 um d'épaisseur) a la conductibilité de type p. 
Cette couche renferme des couches nr‘ enterrées réalisées d'avance. 
La diffusion d'isolement est réalisée dans ce cas à l’aide d’une impu- 
reté donneuse (phosphore), la profondeur de diffusion correspond 
à la distance entre la surface et la couche enterrée. Il en résulte des 
caissons de type p (qui serviront aux bases), alors que la couche n* 
enterrée constitue avec les couches d’isolement #7* la région de col- 
lecteur. On voit que dans ce cas les couches de séparation remplis- 
sent une fonction utile et ne compromettent donc pas le coefficient 
d'utilisation de la surface. Ce dernier a une valeur nettement plus 
orande dans la méthode de l'isolement par diffusion de collecteur 
que dans la variante principale (fig. 7.5). Pourtant par suite d’une 
plus grande concentration en impureté des couches n*, la méthode 
de la diffusion par collecteur conduit à des tensions de claquage 
plus faibles et à des valeurs plus grandes de la capacité du collecteur. 
En outre, pour rendre la base non homogène et par 1à même y produire 
un champ interne accélérateur, on est amené à effectuer une diffu- 
sion supplémentaire d’une impureté acceptrice dans les caissons p. 

7.2.3. Isolement diélectrique.— Historiquement, le premier pro- 


Le 


cédé d'isolement diélectrique a été la technologie dite ÆPIC. Les 
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étapes de cette technologie sont dessinées à la figure 7.8. On part 
d'une plaquette de silicium-r qu’on recouvre d’une mince couche 
(2 à 3 um) de Si-n* épitaxiée 
(fig. 7.8, a). On attaque le silicium 
à travers un masque de façon à 
dégager des sillons de 10 à 15 um 
de profondeur, après quoi on 
oxyde toute la surface en relief 
(fig. 7.8, b) 1). Puis, on dépose 
sur la surface oxydée une couche 
épaisse (200 à 300 um) de silicium 
polycristallin (fig. 7.8, c). La face 
inférieure de la plaquette de Si-n 
de départ est alors usinée jusqu’à 
l’affleurement du dos des sillons. 
On obtient ainsi des caissons de 
type nr (renfermant une couche 
n* enterrée) mais situés cette fois 
dans le substrat polycristallin 
(fig. 7.8, d). L'isolement des élé- 
ments est assuré par la couche d’oxy- 
de SiO, (cf. fig. 7.3, b). La Fplus 
srande difficulté de la technologie 
EPIC est le rôdage de précision 
de la plaquette de silicium fmono- 
cristallin : pour une couche à enle- rfi sn 
ver de 200 à 300 um d'épaisseur 
les tolérances admises sur toute la 

surface ne dépassent pas 1 ou 2'um. ne 7.8. Méthode d'isolement dié- 

Do ectrique (technologie EPIC): 


2 - a, Structure de départ; b, décapage des 
L ct la 2 ne étape, ds ALES rainures et oxydation, c, évaporation 

re au lieu d'une couche semi-conductrice qu silicium polycristallin: 4, structure 

(de silicium polycristallin) une couche terminée (caissons avec une couche n+ 

diélectrique (de céramique), on obtient enterrée) 

l'isolement céramique. Cette variante assure 

un meilleur « découplage » galvanique et 

capacitif, mais sa technologie est plus 

complexe et revient plus cher. 
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On utilise largement une technologie connue sous le nom de SOS 
(de l’américain silicon on saphire, soit: silicium sur saphir). Ses 
étapes principales sont montrées à la figure 7.9. La structure du 
réseau cristallin du saphir est la même que celle du silicium. Aussi 
sur la plaquette de saphir (substrat) peut-on déposer par épitaxie 
une couche de silicium (fig. 7.9, a) pour enlever ensuite cette couche 
totalement par attaque chimique de façon qu'il n’en subsiste que des 
«îlots-caissons » qui serviront à réaliser les éléments du CI (fig. 7,9, b). 


1) On peut utiliser le décapage tant isotrope qu'anisotrope (v. $ 6.6). Les 
particularités de ce dernier seront examinées au n. 7.2.4. 
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Ces caissons sont isolés l’un de l’autre par du saphir (diélectrique) sur 
la face inférieure et par de l’air sur les parois latérales. C’est pourquoi 
la technologie SOS est souvent rangée dans la catégorie de l’isole- 
ment par air. Un inconvénient de cette méthode est la surface en 
relief qui rend difficile la réalisation de la métallisation. 


ZA n | 


nf p Caissons n*' p 


Fig. 7.9. Technologie SOS («silicium sur saphir ») : 


a, structure de départ; b, caissons en relief 


7.2.4. Procédés d'isolement combinés.— La méthode combinée la 
plus employée actuellement est la technologie dite isoplanar. Elle 
repose sur l’oxydation sélective, de part en part, d’une mince couche 
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Fig. 7.10. Technologie isoplanar: 


a, structure avant diffusion de base; b, structure terminée du transistor 


(2 à 3 um) de Si-n épitaxiée (fig. 7.10). On obtient ainsi une couche 
épitaxiée de type n divisée en îlots distincts de type r de même que 
dans la méthode de la diffusion d'isolement (fig. 7.5). Mais cette 
fois, les couches d'isolement latérales ne sont pas semi-conductrices 
mais diélectriques (couches d'oxyde). Quant aux fonds des caissons, 
ils sont comme précédemment séparés par des jonctions p-n montées 
en opposition. C’est pour cette raison que l’isoplanar est rangé dans 
la catégorie des méthodes combinées. 

Chacun des caissons est à son tour divisé par une couche d'oxyde 
en deux parties (7 et 2 de la fig: 7.10, a). La partie principale (7) 
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sert à réaliser la base et l'émetteur du transistor, et la deuxième 
partie (2) assure le contact ohmique du collecteur (fig. 7.10, b). 
Les deux parties sont reliées entre elles par une couche #7* enterrée. 
C'est ainsi que se trouvent éliminées toutes les quatre parois laté- 
rales (verticales) de la jonction collectrice, ce qui a pour effet de 
diminuer la capacité du collecteur. 

L’oxydation sélective de la couche épitaxiale ne peut pas se 
faire à travers un masque d'oxyde parce qu’à température élevée 
et en présence d'oxygène son épaisseur croîtra aux dépens de celle 
de la couche n. C'est pourquoi dans la technologie isoplanar l’oxy- 
dation sélective s'effectue à travers des masques de nitrure de sili- 
cium. 

Par rapport à la méthode classique de l’isolement-diffusion l’iso- 
planar assure une densité d'intégration accrue (c’est-à-dire une 
meilleure utilisation de la surface 
de la pastille) ainsi que de meil- t,. Si polycristallin 
leures caractéristiques de trans- RE re 
fert et de fréquence des transis- . 
tors. 

La technologie V-ATE est 
illustrée par la figure 7.11. Dans 
cette méthode, au lieu de l’oxy- 
dation de la couche épitaxiale, 
on effectue l’attaque anisotrope 
de cette couche (v. $ 6.6). La Fig. 7.11. Technologie V-ATE 
surface du cristal doit avoir 
l'orientation (100) et l'attaque intervient suivant les plans 
(111) (v. fig. 6.10, b). Les dimensions de la fenêtre ouverte 
dans le masque sont choisies de manière que les faces (111) se rejoi- 
gnent un peu au-dessous de la frontière de la couche épitaxiale et 
forment des rainures en forme de V d’où le nom de cette technique. 
Le rapport entre la largeur et la profondeur de la rainure est bien 


déterminé : {/d — V2. Pour une profondeur de 4 à 5 um, la largeur 
de la rainure ne sera que de 6 à 7 um, c’est-à-dire que les pertes de 
surface sont peu importantes. Cette méthode a l'inconvénient d’uti- 
liser nécessairement le plan (100) qui se caractérise par une densité 
élevée de défauts bidimensionnels (v. fig. 2.5). 

La surface en relief obtenue après l’attaque chimique est oxydée 
de même que dans la technologie EPIC. Pourtant, à la différence de 
cette dernière, le dépôt ultérieur de silicium polycristallin n’a pour 
but que l’égalisation de la surface. A cet effet, il suffit de remplir 
seulement les rainures. 


$ 7.3. Transistors 2-p-n 


Les transistors n-p-n étant les éléments de base des CT bipolaires, 
nous considérerons ce type de transistors et leur technologie de fa- 
brication d’une manière approfondie. Nous supposerons que l’isole- 
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ment des éléments est assuré par la méthode de diffusion d'isole- 
ment. Le cas échéant, les particularités dues à d’autres méthodes 
d'isolement seront spécifiées. 

7.3.1. Répartition des impuretés. — La figure 7.12 montre la 
répartition des impuretés dans les couches d’un transistor intégré 
à couche n* enterrée (v. fig. 7.6, b). On remarquera que la distri- 
bution de la concentration effective des accepteurs dans la couche 
de base n’est pas monotone. Il en est de même pour la distribution 
des trous. À droite du point de maximum, le gradient de concentra- 
tion des trous est négatif et, par rapport aux électrons injectés, le 


N, at/cmi 
10°" 
Ne (P) Couche n | Substrat de 
el épitaxiée | Si-p 
10° 


0 2 14 6 : 8 D x,um 


Couche n° 


Collecteur enterrée Substrat 
ER SE 
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Fig. 7.12. Répartition de la concentration des impuretés dans la structure d'un 
transistor n-p-n intégré et répartition des concentrations effectives 


champ interne est accélérateur (v. p. 80). Ceci est caractéristique 
de tous les transistors à dérive. Pourtant, à gauche du point de 
maximum, le gradient de concentration est positif et donc le champ 
est ralentisseur. La présence de la région à champ ralentisseur a pour 
effet d'augmenter un peu le temps résultant de transit des porteurs dans 
la base. Les calculs montrent que cette augmentation n’est que de 20 à 
30 % et peut donc être négligée pour des évaluations approchées. 

7.3.2. Configuration et paramètres de travail. — La configuration 
(en plan) des transistors intégrés présente plusieurs variantes. Deux 
d’entre elles sont représentées par la figure 7.13. 

La première configuration (fig. 7.13, a) est dite asymétrique: 
le courant circule du collecteur vers l’émetteur dans un seul sens: 
sur la figure 7.13, a, de droite à gauche. La deuxième configuration 
(fig. 7.13, b) est symétrique: le courant de collecteur arrive vers 


224 


l'émetteur de trois côtés. Par conséquent, la résistance r.. de la 
couche de collecteur est près de 3 fois plus faible dans la configura- 
tion symétrique que dans la configuration asymétrique. 

La deuxième configuration se caractérise aussi par la division 
en deux parties de la fenêtre de contact et de la métallisation. Une 


DR tee 
nr | 
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Fig. 7.13. Configuration (topologie) de transistors: 
a, asymétrique; b, symétrique 


telle construction rend plus facile la réalisation des intercon- 
nexions : la bande d’aluminium (par exemple, celle d’émetteur sur la 
fig. 7.18, b) peut passer au-dessous du collecteur sur la couche d’oxy- 
de protectrice qui recouvre la pastille du CI (v. n. 7.9.1). 

Des dimensions typiques des couches d’un transistor n-p-n in- 
tégré sont indiquées sur la figure 7.13, a, des valeurs typiques des 
paramètres de ces couches sont données par le Tableau 7.1 et des 
valeurs typiques des transistors par le Tableau 7.2. 


La grandeur R, figurant dans le Tableau 7.1 est appelée résistance super- 
ficielle ou résistance carrée de la couche. L'origine de ce paramètre est la suivante. 
Soit une bande rectangulaire d’un matériau ayant une longueur a, une largeur b 
et une épaisseur d. Si [le courant passe le long de la bande (c’est-à-dire parallèle- 
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ment à sa surface), la résistance de la bande peut s’écrire sous la forme: 
R = 0 (a/bd) = R, (a/b), (7. 1) 


où R$ = p/d. Si la couche n’est pas uniforme en épaisseur (par exemple, si elle 
est réalisée par diffusion d’une impureté), l'expression générale de R, s'écrit 
sous la forme: 

d 


R=| | 6 (x) |", 
0 


où o (x) — 1/p (x) est la conductivité du matériau dans un plan situé à la distance 
z de la surface. 

Si a — b, la bande rectangulaire prend une forme carrée et sa résistance 
devient égale à R.. La quantité R, peut donc être définie comme la résistance 
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Tableau 7.1 


Valeurs typiques des paran.ètres des couches 
d’un transistor 7-p-n intégré 


Couche N, at-cm 3 d, um p, ohm-cm | R,, ohm/[] 
Substrat de Si-p 1,5-1015 300 10 — 
Couche n* enterrée — 5 à 10 — 8 à 20 
Couche n de collecteur 1016 10 à 15 0,5 000 
Couche p de base 5-1018 2 30) — 200 
Couche n* d’émetteur 1021 2 — 5 à 15 


Note. N est la concentration d’impureté (pour des couches de base et d'émetteur 
réalisées par diffusion, concentration en surface), d, profondeur de la couche; p, 
résistivité du matériau; R,, résistance carrée de la couche. 


longitudinale de la couche ou d’un film de configuration carrée. Pour souligner 
cette dernière circonstance, au lieu de la dimension vraie «ohm» on écrit 
« ohm/[ » (se lit « ohms par carré »). Connaissant R,, on peut calculer facilement 
la résistance d’une couche ou d’un film de configuration carrée à partir des va- 
leurs connues de a et b. 


Tableau 7.2 


Valeurs typiques des paramètres des transistors #7-p-n intégrés 


Paramètre | RENE Fa me 
Gain d'amplification B 100 à 200 +39 à 
Fréquence maximale de travail fc, MHz 200 à 500 +20 *; 
Capacité du collecteur Ce, pF 0,3 à 0,5 +10 .‘; 
Tension de claquage Ucp, V 40 à 50 +30 ‘135€ 
Tension de claquage Up, V 7à8 5 {di 


Comme le montre le Tableau 7.2, la tension de claquage est 5 
à 7 fois plus petite pour la jonction émetteur-base que pour la jonc- 
tion collecteur-base. Cette particularité propre à tous les transistors 
à dérive tient à ce que la jonction émettrice est constituée par des 
couches dont la résistivité est plus faible que celle des couches de 
la jonction collectrice. Dans un montage émetteur commun, la ten- 
sion de claquage de la jonction collectrice diminue comme il en ré- 
sulte de l’expression (4.27). Dans le cas d’une base suffisamment min- 
ce (w << 1 um), le claquage est généralement dû à l’effet de pincement 
et la valeur de la tension de claquage est donnée par (4.28). 

7.3.3. Paramètres parasites.— La figure 7.14, a montre une 
structure simplifiée d’un transistor n-p-n intégré réalisé par.la mé- 
thode de la diffusion d'isolement. Une particularité d’un transistor 
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D: 


intégré est sa structure à quatré couches (compte tenu du substrat) : 
à côté des jonctions émettrice et collectrice utiles il existe une troi- 
sième jonction (parasite) entre la couche n du collecteur et le substrat 
de Si-p. La présence de la couche n* enterrée (non représentée sur la 
fig. 7.14, a) ne modifie pas radicalement la structure. 

Le substrat de CI (s’il est de Si-p) est porté au potentiel le ‘plus 
négatif du circuit. C'est pourquoi la jonction collecteur-substrat 
est toujours soumise à la tension inverse ou (dans le cas le moins 


€) 


Fig. 7.14. Transistor n-p-n intégré: 


a, structure simplifiée avec transistor p-n-p pee séparé ; b, modèle simplifié ; C, modèle 
comple 
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favorable) à une tension voisine de zéro. Cette jonction peut donc 
nn lacs par la capacité de barrière C., montrée à la figure 
7.14, a. | 

La capacité Cep et la résistance horizontale r,. de la couche de 
collecteur constituent un circuit RC qui est relié à la région active 
du collecteur. Dans ces conditions, le schéma équivalent du transis- 
tor n-p-n intégré prend l’aspect de la figure 7.14, b. 

La présence du circuit rec-C'ep qui shunte le collecteur est la parti- 
cularité essentielle du transistor n-p-n intégré. Ce circuit diminue, cer- 
tes, la rapidité de réponse du transistor et limite la fréquence de tra- 
vail maximale et le temps de commutation. 

Le substrat étant porté à un potentiel de valeur constante, on 
peut le considérer comme mis à la masse en composantes alterna- 
tives. Aussi, en complétant le schéma équivalent pour de petits 
signaux en base commune (fig. 4.16) par le circuit TecU'ep et en né-= 
gligeant la résistance rp, peut-on conclure que la capacité Cep s’ajou- 
te à la capacité C, et La résistance r.. à la résistance extérieure R+ 
(v. p. 149). Par conséquent, la constante de temps RES É- 66) 
aura pour expression : : 


Face = Ta + (Cé # Con) Feet Red (12) 


L' expression (7.2) montre que les paramètres parasités C, cp et Tceë 
limitent la rapidité de réponse du. transistor intégré dans les condi: 
tions idéales lorsque +, = 0, Ce. = 0 et R. — 0. Dans ce cas, là 
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constante de temps équivalente v,,,. est égale à la constante de temps 
du substrat: 


Par exemple, si Cep = 2 pF et rec = 100 ohms on obtient t, — 
— 0,2 ns et la fréquence de coupure correspondante f, = 1/2n7, Æ 
= 800 MHz. Compte tenu des paramètres t,, C. et en présence de la 
résistance extérieure À,, la constante de temps équivalente aug- 
mente et la fréquence de coupure diminue. 

La valeur r,, — 100 ohms utilisée dans l'exemple précédent est 
caractéristique des transistors sans couche n* enterrée. Lorsque le 
transistor utilise une couche enterrée, une valeur typique est rec = 
= 10 ohm. Dans ce cas la constante de temps 1, est d’un ordre de 
grandeur plus petite, de sorte que l’influence du substrat devient 
peu importante. 

La relation entre les capacités Ce, et C< dépend avant tout de la 
relation entre les surfaces des jonctions correspondantes et du rap- 
port des concentrations en impureté des couches de substrat et de col- 
lecteur. Généralement on a Cp = (2 à 3) Ce. 

En calculant la capacité C:,, il convient de tenir compte non 
seulement de la partie de fond de la jonction collecteur-substrat, mais 
également de ses parties latérales (verticales) (v. fig. 7.14, a). La 
capacité par unité de surface des parties latérales est plus grande 
que celle de la partie de fond parce que la concentration des accep- 
teurs dans les couches de séparation croît du fond de la jonction 
vers sa surface (dans la fig. 7.14, a, cette concentration est caracté- 
risée par des hachures plus serrées). Une valeur typique de la capacité 
par unité de surface est C5, = 100 pF/mm° pour le fond et C,,,, — 
— 150 à 250 pF/mm° pour les parties latérales. Toutes les trois com- 
posantes de la capacité C:, ont ordinairement des valeurs presque 
égales comprises entre 0,5 et 1,5 pF. 


La région passive de la base et les parties du collecteur et du substrat placées 
immédiatement sous cette région pee être représentées comme un certain 
transistor p-n-p parasite. Dans la figure 7.14, a, la structure d’un tel transistor 
est encadrée d’un train interrompu. Le schéma équivalent caractérisant la rela- 
tion mutuelle entre le transistor n-p-n de travail et le transistor parasite est 
représenté par la figure 7.14, c. 

Si le transistor n-p-n fonctionne au régime actif normal (Up > 0), le 
transistor parasite est bloqué (U,n << 0, v. signes sans parenthèses). Dans ce cas 
la jonction collectrice du transistor parasite est représentée par la capacité Cep 
(fig. 7.14, b). Au contraire, si le transistor r-p-n fonctionne au régime inverse 
ou au régime de double injection (Uep << 0), le transistor parasite p-n-p est au 
régime actif (Uep >> 0, v. signes entre parenthèses). Dans ce cas, un courant 
I a et ; à I, est une fraction du courant de base, se dérive vers le subs- 
trat (fig. 7.14, c). 

La fuite du courant de base vers le substrat dégrade les paramètres du 
transistor au régime de double injection (v. $ 8.2). C'est pourquoi les transistors 
slestinés à être utilisés à un tel régime sont spécialement dopés avec de l'or. Les 
atomes d'or jouent dans le silicium le rôle des pièges, c’est-à-dire diminuent la 
durée de vie des porteurs. Il en résulte une diminution du coefficient &p_n-p 
jusqu’à des valeurs inférieures à 0,1, si bien que la fuite du courant vers le subs- 
trat pout être négligée. 
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Dans le cas de l’isolement diélectrique le transistor p-n-p para- 
site n'existe pas, mais la capacité C:, subsiste et sa valeur, comme 
il a déjà été indiqué, est plus petite que dans le cas de l'isolement 
par jonction p-n inverse. Si le diélectrique est le dioxyde de silicium, 
la capacité par unité de surface, pour une épaisseur de 1 um, est 
d'environ 35 pF/mm°. 

7.3.4. Cycle technologique typique.— L'industrie fournit au 
concepteur des CI des plaquettes de silicium terminées ayant subi 
des traitements mécanique et chimique. Nous supposerons donc qu'au 
commencement du cycle technologique on a une plaquette de sili- 
cium de type p à surface bien polie et recouverte d’une mince couche 
d'oxyde naturelle. Il s’agit de réaliser dans cette plaquette simultané- 
ment un grand nombre de transistors ayant une structure représentée 
à la figure 7.6, b. La suite des opérations à effectuer sera la suivan- 
te À): 

1) Oxydation de toute la surface de la plaquette. 

2) 1-re photolithographie: ouverture des fenêtres dans l’oxyde 
pour la réalisation des couches n* enterrées. 

3) {-re diffusion (réalisation des couches r* enterrées, fig. 7.15, a); 
diffusant : arsenic ou antimoine. 

4) Elimination par attaque chimique de l’oxyde sur toute la sur- 
face. 

9) Croissance épitaxiale de la couche n (s'accompagne d’une petite 
diffusion de la couche n* enterrée tant dans le substrat que dans la 
couche épitaxiée, v. p. 219). 

6) Oxydation de toute la surface. 

7) 2-ième photolithographie : ouverture des fenêtres dans l’oxyde 
pour l’isolement-diffusion. 

8) 2-ième diffusion (formation des couches p de séparation et par 
conséquent des caissons n isolés dans la couche épitaxiée, fig. 7.5); 
diffusant: bore. | 

9) 3-ième photolithographie : ouverture des fenêtres dans l’oxyde 
pour la diffusion des bases. 

10) 3-ième diffusion (production des couches p de base, fig. 7.5, b); 
diffusant : bore. La diffusion se fait en deux étapes (dépôt et péné- 
tration, v. p. 183). 

11) 4-ième photolithographie : ouverture des fenêtres dans l’oxyde 
pour la diffusion des émetteurs et les contacts ohmiques des collec- 
teurs. 

12) 4-ième diffusion (réalisation des couches n*, fig. 7.15, c) ; dif- 
fusant : phosphore. Parfois cette diffusion se fait elle aussi en deux 
étapes. 

13) 5-ième photolithographie : ouverture des fenêtres dans l’oxyde 
pour la réalisation des contacts ohmiques. 


1) L’inventaire qui suit doit être complété par de nombreuses opérations 
de nettoyage et de lavage de la plaquette ainsi que des opérations de dépôt et 
d'enlèvement du photorésist. 
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. 14) Dépôt par évaporation de l'aluminium sur toute la surface 
de la plaquette (fig. 7.15, d). 

15) 6-ième photolithographie: ouverture des fenêtres dans le 
photorésist pour la métallisation. 
: 16) Attaque de l'aluminium à travers le masque de photorésist, 
élimination du photorésist (fig. 7.15, e). 
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Fig. 7.15. Etapes du cycle technologique de fabrication d’un transistor n-p-n 
intégré à couche n* enterrée par la méthode de diffusion de séparation : 


a, réalisation de couches enterrées; b, réalisation des couches de base dans. les caissons 
épitaxiés ; c, réalisation des couches d'émetteur et des couches pour contacts ohmiques des 
- collecteurs: d, métallisation générale; e, réalisation du dessin de métallisation 


:: 47) Traitement thermique pour assurer le frittage de l’alumi- 
nium et du silicium. EE | 

Nous omettons les opérations de montage et. d'assemblage. qui 
ont été décrites au $ 6.10. Ge cycle technologique appelle quelques 
observations complémentaires. 

Ces derniers temps l’industrie a commencé de produire des pla- 

quettes dans lesquelles la couche épitaxiale et-la couche n° enterrée 
sont déjà réalisées. Dans un tel cas, les cinq premières opérations sont 
supprimées. 
.. Au n. 40 il est dit que la diffusion des bases se fait en deux étapes 
(dépôt et pénétration). On pourrait penser que c'est une complica- 
tion du processus de fabrication mais un tel procédé de diffusion est 
parfaitement justifié et généralement adopté. 

En effet, pour que le taux d'injection de la jonction émettrice ne soit pas 
inférieur à 0,999, il faut que la concentration en impureté de la couche d’émetteur 


soit au moins 100 fois plus forte que la concentration de la couche de base 
[v. (4.22)1. Or, les solubilités maximales possibles du bore et du phosphore à des 
températures optimales ne diffèrent que de 3 fois (v. Tableau 6.1). Pour tourner 
cette contradiction, il convient de réduire la concentration en bore de la couche 
superficielle. On peut le faire par plusieurs procédés. | 

On peut effectuer la diffusion du bore à une température. si basse que sa 
solubilité maximale sera 100 fois plus faible que celle du phosphore; mais le 
coefficient de diffusion s’en trouvera réduit de quelques ordres de grandeur, de 
sorte que la durée de la diffusion s’élèvera à quelques jours et même à quelques 
semaines. On peut abaisser la température dans la région de la source de diffu- 
sant et de créer ainsi « une faim de diffusant » au voisinage de la surface de la 
plaquette; pourtant ce processus est difficile à contrôler. Ainsi la diffusion 
effectuée en deux étapes constitue la solution optimale: au cours du dépôt de 
l’impureté il est facile de réduire la concentration en surface de plusieurs dizai- 
nes de-fois et même plus (v. fig. 6.7, b). 


Pour élever le coefficient de diffusion de l’impureté et réduire 
la durée de l'opération, on assure pendant la pénétration de l’im- 
pureté une température de 150 à 200 °C supérieure à la température 
maintenue pendant le dépôt de l’impureté. Une valeur typique de la 
durée est de.20 à 40 mn (à une température de 1000 à 1050 °C) pour 
le dépôt de l’impureté et de plusieurs heures pour la pénétration 
(à une température aux environs de 1200 °C). | 

L'introduction du phosphore pendant la diffusion des émetteurs 
(n. 12) est la dernière opération du cycle technologique effectuée à 
haute température (la température est maintenue à une valeur de 
100 à 150 “Ciinférieure à la température de pénétration du bore pour 
ne pas modifier la profondeur de la jonction p-n collectrice). La durée 
de cette opération détermine l'épaisseur de la couche n* et donc la 
largeur de la base du transistor. Une valeur typique de la largeur de 
la base dans les transistors planar modernes est comprise entre 0,5 
et 0,7 pm. 

Notons, avant de clore ce paragraphe, que par suite de plusieurs 
opérations de photolithographie, d'oxydation et de diffusion le re- 
lief du film d'oxyde avant la métallisation devient complexe, à plu- 
sieurs niveaux. Dans certains cas ceci rend plus malaisée l’obtention 
d’une forte adhérence de l’aluminium à la surface du film d'oxyde. 
Pour simplifier les dessins illustrant la structure (coupe) des tran- 
sistors ou des CI, le relief du film d'oxyde est généralement figuré 
comme plan. 


$ 7.4. Variantes de transistors z-p-n 


Au cours du développement de la microélectronique on a vu ap- 
paraître quelques nouvelles variantes de transistors n-p-n qui ne 
sont pas propres aux circuits électroniques discrets et ne sont pas 
fabriqués sous forme de composants discrets. Dans ce qui suit nous 
considérons les plus importantes de ces variantes. 

7.4.1. Transistor multi-émetteur.— Sa structure est représentée 
à la figure 7.16, a. Les transistors de ce type sont à la base d’une 
famille de CI numériques, largement répandue, connue sous le nom 
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de circuits TTL (v. n. 10.2.5). Le nombre d’émetteurs peut être 
de 5 à 8 et plus. | 

En première approximation, un transistor multi-émetteur peut 
être considéré comme l’ensemble de transistors distincts à bases réu- 
nies et à collecteurs réunis (fig. 7.16, b). Pris dans son ensemble, 
comme une structure unie, le transistor multi-émetteur présente les 
particularités suivantes (fig. 7.16, c). 

Premièrement, chaque paire d'émetteurs consécutifs forme avec 
la couche p qui les sépare un transistor horizontal (on dit aussi longi- 
tudinal) de type n*-p-n*. Si l’un des émetteurs est polarisé en direct 
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Fig. 7.16. Transistor multi-émetteur: 
a, topologie et structure; b, schémas deS modèles; c, interaction des émetteurs voisins 


et l’autre en inverse, le premier injectera les électrons et le second 
collectera ceux d’entre eux qui seront injectés à travers la surface 
latérale de l’émetteur et traverseront, sans se recombiner, la distance 
entre les émetteurs. Pour le transistor multi-émetteur un tel effet 
transistor est parasite : la jonction polarisée en sens inverse, qui doit 
être bloquée, sera parcourue par un courant. Pour que cet effet tran- 
sistor horizontal ne se manifeste pas il faut en principe que la distance 
entre les émetteurs soit plus grande que la longueur de diffusion des 
porteurs dans la couche de base. Si le transistor est dopé à L'or (v. 
p. 228), la longueur de diffusion ne dépasse pas 2 ou 3 um si bien 
qu’une distance de l’ordre de 10 à 15 um se trouve pratiquement suf- 
fisante. 

Deuxièmement, il importe que le transistor multi-émetteur possède 
un rapport de transfert inverse en courant aussi petit que possible. 
Dans le cas contraire, au régime inverse, lorsque les émetteurs sont 
soumis à la tension inverse et le collecteur à la tension directe, un 
orand nombre de porteurs injectés par le collecteur atteindront les 


232 


émetteurs et il y aura circulation de courant dans leurs circuits mal- 
oré la polarisation inverse, c’est-à-dire il se produira un effet parasite 
analogue à celui décrit plus haut. 

On sait que par suite des différences de degré de dopage d’une part 
et des différences de surface de l’émetteur et du collecteur (v. p. 131) 
le rapport de transfert inverse est toujours inférieur au rapport de 
transfert direct. Pour réduire davantage le rapport de transfert in- 
verse &7 d’un transistor multi-émetteur, on augmente artificielle- 
ment la résistance de la base passive en éloignant le contact ohmique 
de la base de la région active du transistor (fig. 7.16, a). Avec une 
telle configuration la résistance de l’isthme étroit entre la région 
active et le contact de base peut valoir 200 à 300 ohms et la chute de 
tension développée dans cette résistance par le courant de base peut 
atteindre 0,1 à 0,15 V. Cela signifie qu'au régime inverse la tension 
directe agissant sur la jonction collectrice sera de 0,1 à 0,15 V plus 
petite dans la région active qu’au voisinage du contact de base. Par 
conséquent l'injection des électrons du collecteur dans la région 
active de la base sera peu importante et les courants à travers les 
émetteurs seront pratiquement nuls. 

7.4.2. Transistors n-p-n multicollecteurs.— Leur structure repré- 
sentée par la figure 7.17, a ne diffère pas de celle d’un transistor mul- 
ti-émetteur. C’est l'utilisation de la structure qui est différente. 


D b) 


Fig. 7.17. Transistor multicollecteur : 
a, structure: b, schémas des modèles: c, trajectoires des porteurs injectés 


On peut dire que le transistor multicollecteur est un transistor multi- 
émetteur utilisé au régime inverse : l'émetteur commun est constitué 
par la couche épitaxiale n et les collecteurs par des couches n* forte- 
ment dopées de faibles dimensions. Une telle solution constitue la 
base d’une famille de circuits intégrés numériques connue sous le 
nom de I?L qui est actuellement l’une des plus employées (v. $ 10.3)1). 
Le schéma équivalent d’un transistor multicollecteur est représenté 
par la figure 7.17, b. | 


1) Les transistors multicollecteurs utilisés dans les circuits I2L ne diffèrent 
des transistors étudiés ci-dessous que par le mode d’alimentation. 
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Le problème principal que l’on a à résoudre lors de la conception 
des transistors multicollecteurs est l’augmentation du rapport de 
transfert direct en courant (de l’émetteur commun # à chacun des 
collecteurs n°). On voit que c’est un problème inverse de celui que 
l'on résolvait dans le cas des transistors multi-émetteurs où l’on 
cherchait à réduire le rapport de transfert de la couche n vers les cou- 
ches n*. 

Dans le cas des transistors multicollecteurs il est souhaitable 
que la couche enterrée n* se situe le plus près de la couche de base ou 
même soit en contact avec elle (comme par exemple dans la techno- 
logie de l'isolement par diffusion de collecteur). Dans ces conditions 
la couche n* fortement dopée qui joue le rôle de l’émetteur assurera 
un taux d'injection élevé. Quant au rapport de transfert, pour l’aug- 
menter il convient de disposer les collecteurs n* aussi près que pos- 
sible l’un de l’autre, en diminuant ainsi la surface de la région pas- 
sive de la base. Les possibilités offertes par ces deux procédés sont 
certes limitées par des facteurs constructifs et technologiques. Néan- 
moins on peut obtenir, même avec une disposition relativement aérée 
des collecteurs, pour l’ensemble des collecteurs un rapport de trans- 
fert « = 0,8 à 0,9 et donc des gains B = 4 à 10. De telles valeurs 
sont suffisantes pour assurer le fonctionnement normal des circuits 
I°L si le nombre de collecteurs est de 3 à 5 au plus !). 

La figure 7.17, c montre les trajectoires de mouvement des por- 
teurs injectés dans la base. On voit que les porteurs se déplacent de 
telle sorte que le nombre de ceux qui atteignent les collecteurs est 
sensiblement plus grand que le nombre calculé à partir du rapport 
formel de la surface du collecteur à la surface de l'émetteur. C’est 
justement pour cela que le gain B réel a des valeurs nettement supé- 
rieures à celles indiquées plus haut. Par conséquent, pour calculer 
les coefficients & et B, il faut utiliser les surfaces effectives et non 
géométriques, ce que nous avons déjà signalé à la p. 131 à l’occasion 
du montage en inverse des transistors. 

La figure 7.17, c montre également que la longueur moyenne de 
la trajectoire des porteurs est considérablement plus grande que l’é- 
paisseur w de la base active. C’est pourquoi le temps moyen de dif- 
fusion sera nettement plus court pour les transistors multicollecteurs 
que pour les transistors multi-émetteurs et les transistors simples 
[v. (4.45)]. La différence entre les temps de transit sera encore plus 
grande parce que dans les transistors multicollecteurs le champ de 
la base est ralentisseur par rapport aux porteurs injectés et non accé- 
lérateur. Le temps de transit {:, est d’au moins.5 à 10 ns et la fré- 
quence limite correspondante f, ne dépasse pas 20 à 50 MHz (cf. 
les paramètres indiqués dans le Tableau 7.2). | 

D'un autre côté, la capacité du collecteur C, dans les transistors 
multicollecteurs est sensiblement plus petite que dans les transistors 


1) Le gain par collecteur est égal au gain global divisé par le nombre de 


collecteurs. Pour des valeurs indiquées du gain global B, le gain par collecteur 
est supérieur à un, ce qui est justement nécessaire aux circuits I?T, 
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multi-émetteurs et les transistors ordinaires grâce à une faible surface 
du collecteur n*. De ce fait,.les termes CAR. et C*R, figurant dans 
les expressions (4.46) et (4.47) peuvent être souvent négligés. 
7.4.3. Transistor à barrière de Schottky.— La destination et le 
principe de fonctionnement d’un tel transistor seront examinés au 
$ 8.5. La structure d’un transistor Schottky intégré est représentée 
à la figure 7.18. On remarquera la grande élégance avec laquelle est 
résolu le problème de combinaison du transistor avec la diode Schott- 
ky: la métallisation en aluminium qui assure le contact ohmique 
avec la couche p de base est prolongée vers la couche n de collecteur. 


Fig. 7.18. Transistor intégré à barriè. Fig. 7.19. Problème de la réalisation 
re de Schottky de très faibles épaisseurs de base 


Il semble à première vue que la couche de collecteur soit mise en 
court-circuit avec la couche de base. Or, en réalité, la bande l’alumi- 
nium constitue avec la couche p de base un contact ohmique non 
redresseur et avec la couche n de collecteur un contact Schottky re- 
dresseur (v. $ 3.3). Le schéma équivalent d’une telle structure prend 
donc l’aspect de la figure 8.12. 

Bien entendu, la structure de la figure 7.18 peut être utilisée 
non seulement dans un transistor simple mais également dans les 
transistors multi-émetteurs. Dans les deux cas il n’y a ni d'accumu- 
lation, ni de résorption des charges excédentaires, ce qui assure un 
gain appréciable (1,5 à 2 fois) en temps de commutation des transis- 
tors de l’état complètement débloqué à l’état complètement bloqué. 

7.4.4, Transistor superbêta. — On a donné ce nom à des transistors 
à base hyperfine : w = 0,2 à 0,3 um. Pour une telle épaisseur de la 
base le gain en courant de base prend une valeur très élevée ::B — 
— 3000 à 5000 et même plus, ce qui explique l’appellation de ces 
transistors. 

La réalisation d’une base hyperfine est un problème technologique 
bien délicat. Premièrement, l’épaisseur de la base est égale à la diffé- 
rence entre les profondeurs des couches de base et d’émetteur : w — 
= dn — de. Si la tolérance sur l'épaisseur de la base est de +10 %, 
c'est-à-dire de 0,02 um et la profondeur de la couche de base d; — 
— 2 um, la profondeur de la couche d’émetteur doit être de =. 
= 1,8 + 0,02 um. Ceci signifie que la diffusion des émetteurs doit 
se faire avec une tolérance de +1,25 %, ce qui est à la limite des pos- 
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sibilités technologiques. Deuxièmement, pendant la diffusion desti- 
née à produire la couche d’émetteur, lorsque sa frontière métallur- 
gique s'approche à une distance de 0,4 um de la frontière métallurgi- 
que de la couche de collecteur, il se produit un effet dit de refoulement 
de la jonction collectrice : une diffusion ultérieure des atomes de 
phosphore dans la couche d’émetteur s'accompagne d’une diffusion 
(à la même vitesse) des atomes de bore dans la couche de base. On 
peut dire que la couche d’émetteur « enfonce » la frontière métallur- 
gique de la couche de base obtenue auparavant (fig. 7.19). Dans.ces 
conditions, l'épaisseur de la base garde sa valeur près de 0,4 um. 
Pour vaincre ces difficultés et assurer la reproductibilité de l’épaisseur 
de la base, les physiciens-technologues ont du faire tous leurs efforts 
pendant plusieurs années. 

Le gain élevé des transistors superbêta est obtenu au prix d’une 
très faible tension de claquage (1,5 à 2 V). C'est le résultat de l’effet 
de pincement des jonctions qui se manifeste dans les transistors à 
mince base (v. n. 4.4.5). C’est pourquoi les transistors superbêta sont 
des éléments spécialisés et non universels des CI. 

Il convient de remarquer qu’une diminution ultérieure de l’é- 
paisseur de la base jusqu’à 0,1 um et moins n’est liée tant aux pro- 
blèmes technologiques qu’aux problèmes physiques fondamentaux. 
Si l’on admet que la concentration moyenne des accepteurs dans la 
base est 8:1015 at-cm”#, le nombre d’atomes accepteurs par 1 cm 
de longueur sera égal à 2:105. Cela signifie que dans une base épaisse 
de 0,1 um (c’est-à-dire de 10-5 cm) il n’y a que deux couches d’ato- 
mes accepteurs. Dans ces conditions, la notion de gradient de con- 
centration de l’impureté (et celle de champ interne qui lui est liée) 
cesse d’avoir un sens, les phénomènes de diffusion et de mouvement 
des porteurs dans la base deviennent qualitativement différents. 
Dans ces conditions, la théorie classique des transistors cesse donc 
d’être valable. 


$ 7.5. Transistors p-7-p 


La réalisation, dans un même cycle technologique, des transistors 
p-n-p ayant les mêmes performances élevées que les transistors n-p-n 
est un problème qui n’est pas résolu jusqu’à présent. Aussi, toutes les 
variantes existantes de transistors p-n-p intégrés cèdent-elles aux 
transistors n-p-n en gain d'amplification et en fréquence de travail 
maximale. 

On sait que, toutes choses étant égales par ailleurs, la fréquence 
limite d'utilisation des transistors p-n-p est 3 fois environ plus petite 
que celle des transistors n-p-n par suite d’une plus faible mobilité 
des trous par rapport aux électrons. C’est pourquoi, en disant dans 
le cas considéré que la fréquence limite des transistors p-n-p est plus 
faible, nous avons en vue le fait qu’on n'arrive pas à assurer les « con- 
ditions égales » dans lesquelles la différence ne serait que de 3 fois. 
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Aux premiers stades du développement des CI, on utilisait comme transistors 
p-n-p des structures p-n-p constituées par des couches de base, de collecteur et 
de substrat (fig. 7.20, a). De tels transistors sont généralement dits parasites 
par analogie avec ceux qui font partie des transistors n-p-n (v. fig. 7.14, a). 
La réalisation d'un transistor p-n-p parasite n'exige pas d'opérations technologi- 
ques supplémentaires, mais ses paramètres sont très bas à cause de la forte épais- 
seur de la base (comparable à la profondeur de la couche épitaxiale) et du faible 
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Fig. 7.20. Transistors p-n-p parasites: 


a, émetteur obtenu en même temps que la diffusion de base du transistor n-p-n; b émetteur 
obtenu spécialement par diffusion profonde du bore 


dopage de l'émetteur. L'épaisseur de la base est pratiquement d'environ 10 um, 
ce qui correspond à la fréquence limite f, = 1 à 2 MHz, et le gain B ne dépasse 
généralement 2 ou 3. 

Un autre inconvénient non moins important des transistors parasites 
p-n-p est que la couche p* de séparation est liée au substrat et, par l’intermé- 
diaire de ce dernier, à d’autres couches de séparation. Il en résulte que les collec- 
teurs de tous les transistors parasites p-n-p sont reliés l’un à l'autre, ce qui limite 
fortement leur domaine d'emploi (cf. fig. 7.1). 

En effectuant une opération technologique additionnelle, à savoir une 
diffusion profonde des accepteurs (fig. 7.20, b), on peut réduire l’épaisseur de 
la base et améliorer les paramètres (B — 8 à 10 et f, — 4 à 6 MHz). Mais la 
durée de la diffusion s’en trouve augmentée et l'inconvénient dû à la liaison des 
collecteurs à travers le substrat subsiste. 


Actuellement, la variante principale de la structure p-n-p est un 
transistor p-n-p horizontal (fig. 7.21). Il est isolé des autres élé- 
ments, ses paramètres sont meilleurs que ceux d’un transistor p-n-p 
parasite et la technologie de sa fabrication s'inscrit totalement dans 
le cycle technologique classique à isolement par diffusion. 

Les couches d’émetteur et de collecteur sont obtenues en même 
temps que la diffusion des bases et la couche de collecteur enveloppe 
l'émetteur de tous les côtés. Ceci permet de collecter les trous in- 
jectés en provenance de toutes les parties latérales de la couche d’é- 
metteur. Les parties latérales superficielles des couches p se caracté- 
risent par une concentration élevée en impureté, qui contribue à 
augmenter le taux d'injection. La diffusion des bases étant relative- 
ment peu profonde (2 à 3 um), on réussit à obtenir une épaisseur de 
la base (c'est-à-dire la distance entre les couches p) de l'ordre de 3 
à 4 um. Par suite, la fréquence limite peut atteindre 20 à 40 MHz 
et le gain peut aller jusqu'à 50. 
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Comme le montre la figure 7.21, le transistor p-n-p horizontal 
est (de même qu'un transistor parasite) un transistor à diffusion 
parce que sa base constituée par une couche n épitaxiée est homogène. 
Ce facteur ainsi qu’une plus faible mobilité des trous prédéterminent. 
les caractéristiques de fréquence et de transfert d’un transistor 

p-n-p qui sont, même pour des épais- 
___7 }seurs de la base identique, inférieures 
| d'un ordre de grandeur environ aux 
caractéristiques d’un transistor n-p-n 
à dérive. On voit également sur la 
figure 7.21 que pour augmenter le 
‘rapport de transfert en courant d’é- 
metteur il est souhaitable que la sur- 
face du fond de la couche d’'émetteur 


| HE c TE | 5 
| TE B bp | soit petite par rapport à la surface des 
RE —— parties latérales. Cela signifie que la 
w couche d'émetteur doit être réalisée 


aussi étroite que possible (la largeur 

de la fenêtre ouverte pour la diffusion 
| de cette couche est de 3 à 5 um). 
| Signalons que le transistor p-n-p 

horizontal présente une symétrie élec- 
Si-p } trique et physique, car ses couches 
d’émetteur et de collecteur sont d’un 
même type. Cela signifie en particu- 
lier que les tensions de claquage sont 
les mêmes pour les jonctions émettrice 
et collectrice (généralement 30 à 50 V). Les gains en courant direct 
et inverse B, et B, sont eux aussi voisins. 

La structure horizontale permet de réaliser facilement un tran- 
sistor p-n-p multicollecteur : il suffit de diviser le collecteur p an- 
nulaire (fig. 7.21) en n parties et de munir ces parties de connexions 
distinctes. 

Le gain pour chacun des collecteurs sera à peu près n fois plus 
petit que pour le collecteur unique, maïs tous les collecteurs fonction- 
neront «en synchronisme » et leurs charges d'utilisation seront 
« découplées », c’est-à-dire isolées l’une de l’autre. 

Les principaux défauts d’un transistor p-n-p horizontal sont une 
épaisseur relativement grande et l’homogénéité de la base. Ces dé- 
fauts peuvent être éliminés dans une structure verticale (fig. 7.22) 
mais au prix d’opérations technologiques supplémentaires. L’exa- 
men de la figure 7.22 montre qu'il faut effectuer deux opérations sup- 
plémentaires : une diffusion profonde de la couche p et une diffusion 
finale de la couche p**. Quant à la seconde opération, sa réalisation 
est bien problématique parce que pour l’obtention de la couche p** 
il est nécessaire d'utiliser un accepteur dont la solubilité soit supé- 
rieure à celle du phosphore utilisé à la production de la couche n#*. 
De tels accepteurs étant pratiquement inexistants, on doit, avant de 


Fig. 7.21. Transistor p-n-p la- 
téral (topologie et structure) 
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procéder à la réalisation de la couche p**, éliminer par attaque chi- 
mique la partie supérieure, la plus dopée, de la couche n°, ce qui 
complique davantage le cycle technologique. 

C'est la technologie SOS (silicium sur saphir) (v. n. 7.2.3) qui ouvre 
de nouvelles perspectives pour la réalisation de transistors p-n-p 
de bonne qualité. Dans cette technique (fig. 7.23), le transistor 
p-n-p est réalisé en fait séparément des transistors n-p-n à partir de 
l'étape du dépôt par épitaxie de la couche p (le dépôt épitaxial des 


Fig. 7.22. Transistor p-n-p ver- Fig. 7.23. Transistor p-n-p obtenu par la 
tical technologie SOS 


couches nr et p s'effectue sélectivement à travers des masques diffé- 
rents). Ceci permet de donner une valeur optimale tant à l’épaisseur 
de la base qu’au degré de dopage de la couche d’émetteur. Pour- 
tant la nécessité d'effectuer sélectivement les dépôts par épitaxie 
et deux diffusions supplémentaires compliquent fortement la fabri- 
cation et augmentent le prix de revient. 


$ 7.6. Diodes intégrées 


On peut utiliser comme diode chacune des deux jonctions p-n 
situées dans un caisson isolé : soit la jonction émettrice, soit la jonc- 


P 
DEC 
Fig. 7.24. Diodes intégrées (transistors montés en diode) 


tion collectrice, soit les deux en parallèle. Ainsi, les diodes des. cir- 
cuits intégrés sont en réalité des transistors montés en diode. 

Il y a cinq dispositions possibles qui sont indiquées à la figu- 
re 7.24. Des valeurs typiques des paramètres pour ces différentes 
variantes sont données dans le Tableau 7.3. La désignation de l’anode 
est placée avant le trait d'union et celle de la cathode après le trait ; 
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Tableau 7.3 
Valeurs typiques des paramètres des diodes intégrées 


Type de diode 


Paramètre 
BC-E | B-E | BE-C | B-C | B-EC 
Uc, V 7à8 7 à 8 40 à 50 40 à 50 7 à 8 
Ii, nA 0,5 à1 0,5 à 1 15 à 30 15 à 30 20 à 40 
Ca PF 0,5 0,5 0,7 0,7 12 
Cor PF 3 4,2 3 3 3 
ir, DS | 10 50 50 75 100 


si deux couches sont reliées entre elles, les lettres qui les désignent 
s'écrivent sans trait d'union. L'examen du Tableau 7.3 montre que 
les variantes de montage diffèrent tant par les paramètres statiques 
que par les paramètres dynamiques. 

Les tensions de claquage U, dépendent de la jonction utilisée: 
elles sont plus faibles pour des variantes qui font usage de la jonc- 
tion émettrice (v. Tableau 7.2). 

Les courants inverses I, (sans tenir compte des courants de fuite) 
sont constitués par les courants de repos (de thermogénération) 
circulant à travers les jonctions. Leur valeur dépend du volume de la 
jonction et donc est plus faible dans celles des variantes qui utilisent 
uniquement la jonction émettrice présentant la plus petite surface. 

La capacité de la diode C'à (c’est-à-dire la capacité anode-cathode) 
dépend de la surface des jonctions utilisées : elle est donc maximale 
lorsque les deux jonctions sont mises en parallèle (variante B-EC). 
La capacité parasite C, entre les jonctions et le substrat établit un 
shunt entre la « masse » et l’anode ou la cathode (le substrat étant 
supposé mis à la masse). En règle générale, la capacité C, est égale à 
la capacité Ce: que nous avons rencontrée lors de l'étude du tran- 
sistor n-p-n (fig. 7.14, b). Cependant, dans la variante B-E les capa- 
cités Cep et C Sont mises en série, de sorte que la capacité résultante 
Co a la valeur minimale. 

Le temps de restitution du courant inverse £. (c’est-à-dire le temps 
de commutation de la diode de l’état conducteur à l’état bloqué) est 
minimal dans la variante BC-E ; dans cette variante la charge s’accu- 
mule seulement dans la couche de base (parce que la jonction collec- 
trice est mise en court-circuit). Dans les autres variantes, la charge 
s’accumule non seulement dans la base mais aussi dans le collecteur, 
de sorte que la résorption de la charge exige un temps plus grand. 

La comparaison des différentes variantes permet de conclure que 
par l'ensemble des paramètres les variantes optimales sont BC-E 
et B-E. Les faibles valeurs de la tension de claquage caractérisant 
ces variantes ne jouent pas de rôle essentiel dans les CI à basse ten- 
sion. La plus employée est la variante BC-E. 
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En plus des diodes proprement dites, dans les CI on utilise sou- 
vent des diodes régulatrices de tension (diodes Zener). Ces dernières 
existent elles aussi en plusieurs variantes suivant la tension de sta- 
bilisation exigée et le coefficient de température. 

Si les tensions exigées sont de l’ordre de 5 à 10 V, on utilise le 
montage en inverse de la diode B-E au régime de claquage ; dans ce 
cas, la sensibilité thermique est de +(2 à 5) mV/°C. Si l’on exige des 
tensions de 3 à 5 V, on a recours soit au montage en inverse de la 
diode BE-C en utilisant l’effet de pincement (v. p. 133), soit à une 
jonction p-n polarisée en sens inverse que l’on réalise spécialement 
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Fig. 7.25. Diodes régulatrices de tension intégrées: 


a, à base de la couche de séparation ; b, à base de la couche de base (avec compensation de 
température) 


dans la couche de séparation (fig 7.25, a). Dans ce dernier cas la cou- 
che n*,est obtenue en même temps que la diffusion des émetteurs. La 
partie supérieure de la couche de séparation étant fortement dopée, 
la jonction a la structure p*-n* ét se caractérise par un claquage par 
. tunnel à basse tension. La sensibilité thermique est de —(2 à 3) 
mV/°C. 

On utilise largement des diodes régulatrices prévues pour des ten- 
sions égales à La tension U* = 0,7 V sur une jonction à l’état conduc- 
teur ou pour des tensions multiples de cette valeur. Dans de tels cas, 
on utilise une seule ou plusieurs diodes BC-E mises en série et fonc- 
tionnant dans le sens direct. La sensibilité thermique est dans ce 
cas de —(1,5 à 2) mV/°C. | 

Si l’on réalise dans la couche de base deux jonctions p-n 
(fig. 7.25, b) et qu'on applique une tension entre les couches n*, 
l'une des jonctions fonctionne au régime de claquage par effet d’ava- 
lanche et l’autre au régime de polarisation directe. L'intérêt d’une 
telle variante réside dans la faiblé sensibilité thermique (+1 mV/°C 
et moins) parce que les sensibilités thermiques lors du claquage par 
effet d’avalanche et la polarisation directe sont des signes contraires. 


$ 7.7. Transistors à effet de champ 


Les transistors à effet de champ ou FET (field effet transistors), 
que nous avons étudiés au $ 9.3, s'inscrivent bien dans la technologie 
générale de fabrication des CI bipolaires et sont donc souvent réali- 
sés simultanément avec les transistors bipolaires sur un même subs- 
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trat. Des structures typiques des FET réalisées dans des caissons iso- 
lés sont montrées à la figure 7.26. 

Dans la structure de la figure 7.26, a la couche p de grille est 
obtenue en même temps que la diffusion des bases et les couches n* 
qui assurent le contact ohmique avec les régions de source et de drain 
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Fig. 7.26. Transistors à effet de champ intégrés à canal n (a) et à canal p (b) 


| 


en même temps que la diffusion des émetteurs. Remarquons que la 
couche p de grille entoure complètement le drain, de sorte que le cou- 
rant entre la source et le drain peut circuler seulement par le canal 
commandé. 

Dans les caissons n destinés aux FET, on produit au lieu de la 
couche n* enterrée une couche p* enterrée. Cette dernière sert à di- 
minuer l'épaisseur initiale a du canal et donc la tension d'arrêt 
[v. (5.29)]. La réalisation de la couche p* enterrée exige d'effectuer 
des opérations technologiques supplémentaires. Pour que la profon- 
deur de pénétration de la couche p* dans la couche déposée par épi- 
taxie soit suffisamment grande, on utilise des diffusants accepteurs 
à coefficient de diffusion élevé (bore ou gallium). 

On donne au substrat et donc à la couche p* un potentiel constant 
(négatif maximal) ; de ce fait ni le substrat, ni la couche p* ne remplis- 
sent de fonctions de commande. 

La structure représentée par la figure 7.26, b est celle d’un tran- 
sistor n-p-n ordinaire. Le rôle du canal est joué par la portion de la 
couche p de base située entre les couches n° et n. Si, en réalisant si- 
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multanément un FET et un transistor bipolaire, on se passe des pro- 
cessus technologiques supplémentaires, l'épaisseur du canal sera égale 
à l'épaisseur de la base du transistor n-p-n (0,5 à 1 um). Une si petite 
épaisseur conduit à une forte dispersion des paramètres des FET 
et à une faible tension de claquage. Il est plus judicieux d’accepter 
une certaine complication du cycle technologique, c’est-à-dire de 
former la couche p du FET séparément de la couche p de base pour 
obtenir un canal épais d’au moins 1 à 2 um. À cet effet, avant d’ef- 
fectuer la diffusion de base on fait au préalable la diffusion de la cou- 
che p du transistor FET. Dans ce cas, la couche p du FET s’élargit 
davantage pendant la diffusion de base si bien que sa profondeur 
devient un peu plus grande que celle de la couche de base. 

Pour que les régions de source et de drain ne soient reliées que 
par le canal, la couche n* est rendue plus large (en plan) que la 
couche p (fig. 7.26, b). Il en résulte un contact entre la couche n* 
et la couche épitaxiale, ces deux couches constituant les grilles 
« supérieure » et « inférieure ». Sur la partie inférieure de la figu- 
re 7.26, b, le contact entre les grilles « supérieure » et « inférieure » 
est montré conventionnellement par une ligne en traits interrom- 
pus. Le substrat p est porté au potentiel le plus négatif du circuit. 


$ 7.8. Transistors MOS 


La fabrication simultanée des transistors MOS et des transistors 
bipolaires à partir d’un même substrat et dans un cycle technologique 
unique est en principe possible mais constitue un cas spécial. En 
règle générale, les CI bipolaires et les CI MOS sont conçus et fabri- 
qués séparément. Ces deux types de CI sont destinés soit à la résolu- 
tion des problèmes fonctionnels différents, soit à la résolution d’un 
même problème mais avec la mise à profit des avantages offerts par 
la classe correspondante de transistors. En microélectronique moder- 
ne, ce sont les transistors MOS qui jouent le rôle essentiel. 

7.8.1. Transistor MOS simple. — Puisque, comme il a été indiqué 
au $ 7.2, les transistors MOS utilisés dans les CI n’exigent pas un 
isolement spécial, leur structure ne diffère pas, par son aspect exté- 
rieur, de celle des transistors discrets. La figure 7.27 reproduit la 
structure d’un transistor MOS à canal n induit qui a été analysée 
en détail au $ 9.2. Signalons les particularités que présente ce 
transistor en tant qu'élément de CI. 

La comparaison des figures 7.26, 7.21 et 7.22 met en évidence 
la simplicité technologique du transistor MOS par rapport aux 
transistors bipolaires: sa réalisation n'exige qu'une seule diffusion 
et quatre photolithographies (pour diffusion, pour mince couche 
d'oxyde, pour contacts ohmiques et pour métallisation). La simpli- 
cité technologique assure une diminution des rebuts et une réduction 
du prix de revient. 

L'absence de caissons d’isolement permet d'améliorer l’utilisa- 
tion de la surface de la pastille, c'est-à-dire d'accroître la densité 
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d'intégration. Mais, d’autre part, l’absence d'isolement signifie que 
le substrat devient une électrode commune à tous les transistors. 
Cette circonstance peut conduire à une différence de paramètres des 
transistors d'aspect extérieur identique. En effet, si le substrat est 
porté à un potentiel constant et les sources des transistors sont portées 
à des potentiels différents (ce qui est le cas de nombreux circuits), 
les tensions VU. entre le substrat 
S 6 D et les sources seront elles aussi 
x différentes. En vertu de (5.15), 
"T | ceci équivaut à une différence de 
tension de seuil des transistors 
MOS. 

On sait que la rapidité de 
fonctionnement des transistors 
MOS est limitée essentiellement 
Fig. 7.27. Transistor MOS intégré (à par des capacités parasites (v. 

débordement de la grille) p. 167). Les connexions par 
métallisation utilisées dans les 
CI sont moins encombrantes que les connexions en fil qu'on utilise 
dans les appareils réalisés en éléments discrets. C’est pourquoi les 
capacités parasites sont plus faibles dans un transistor MOS intégré 
que dans un transistor MOS discret, et la rapidité de réponse d’un 
transistor MOS intégré est plusieurs fois plus grande que celle d’un 
transistor discret. 

Les capacités parasites d’un transistor MOS ont été indiquées 
à la figure 5.10. Les capacités de barrière des jonctions de la source 
et du drain (C,4 et Cpa) se calculent à l’aide des formules (3.34); 
pour des couches r7* de 20 X 40 um, leurs valeurs sont comprises 
entre 0,04 et 0,10 pF. 

La capacité par unité de surface de la métallisation est donnée 
par la formule élémentaire 


Ci ="é ed: (7.4) 


où d est l’épaisseur de la couche d'oxyde protectrice, &, la constante 
diélectrique de cette couche. En introduisant & = 4,5 et d = 0,7 um, 
on obtient une valeur typique Com © 60 pF/mm°. Pour une bande 
de métallisation large de 15 um, la capacité linéique sera de 
0,9 pF/mm. On voit que des bandes longues de 50 à 100 nm seule- 
ment peuvent avoir une capacité de 0,05 à 0,09 pF, comparable aux 
capacités des jonctions C4 et Cha. La contribution des plots de 
soudure est encore plus grande: pour une surface de 100 X 100 um? 
Jeur capacité s'élève à près de 0,6 pF. 

Les capacités de recouvrement Cs et Cea (v. fig. 5.11) ne se 
prêtent pas à un calcul quelque peu précis parce que la surface de 
recouvrement se caractérise par une forte dispersion due à l’irrégu- 
larité des bords de métallisation et des frontières de couches diffusées 
(fig. 7.27). Leur ordre de grandeur peut être évalué en posant l’épais- 
seur de la couche d’oxyde de protection d = 0,12 um. Alors on 
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obtient à partir de (7.4) la capacité par unité de surface de la couche 
d'oxyde mince C, Æ 350 pF/mm°. Pour une largeur de la source 
et du drain égale à 40 um et un recouvrement de 2 um, on obtient 
des valeurs moyennes Cys = Cra Æ 0,03 pF. Ces valeurs sont infé- 
rieures à celles des autres capacités. De ce fait on néglige souvent la 
capacité Cys, par exemple. Quant à C,4 qui représente la capacité 
de réaction entre la sortie (drain) ét l'entrée (grille) du transistor, 
elle intervient dans de nombreux circuits non pas comme telle mais 
sous forme de capacité équivalente XC,4 sensiblement plus forte 
(par suite de l'effet Miller, v.n. 9.5.4). Le facteur Æ est le 
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Fig. 7.28. Transistors MOS complémentaires : 
a, utilisation du caisson n; b, utilisation de l’isolement par air (technologie SOS) 


gain d'amplification du circuit qui peut aller de quelques 
unités à plusieurs dizaines et plus. Pour cette raison, la capacité 
de réaction équivalente XC,a peut prendre des valeurs de l’ordre 
de 0,1 à 0,5 pF, c’est-à-dire supérieures à toutes les autres capacités. 

Dans le cas des CI à transistors MOS complémentaires (CMOS) 
(v. p. 453) il s’agit de réaliser sur une même pastille les transistors 
des deux types : à canal » et à canal p. Dans ce cas, les transistors 
de l’un des types doivent être fabriqués dans un caisson spécial. Si 
les MOS sont construits à substrat de Si-p par exemple, le transistor 
à canal nr peut être obtenu directement sur le substrat, alors que pour 
le transistor à canal p il faudra utiliser un caisson n (fig. 7.28, a). 
La réalisation d'un tel caisson ne présente pas de difficultés de prin- 
cipe mais exige d'effectuer des opérations technologiques supplé- 
mentaires (photolithographie, diffusion des donneurs et autres). 
En outre, la réalisation des couches p* à faible résistivité dans la 
partie supérieure (fortement dopée) du caisson nr devient difficile. 
Un autre procédé permettant la fabrication des CMOS sur une même 
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pastille est la technologie SOS (v. n. 7.2.3). Dans cette technique, 
on forme sur le substrat de saphir des « îlots » de silicium intrinsèque, 
puis on assure la diffusion d’une impureté donneuse dans certains 
« îlots » pour obtenir des transistors à canal n et la diffusion d’une 
impureté acceptrice dans les autres îlots pour obtenir des transistors 
à canal p (fig. 7.28, b). Bien que cette technique comporte un plus 
grand nombre d'opérations technologiques que la fabrication des 
transistors d'un même type, elle permet de vaincre les difficultés 
liées à l'obtention de couches à faible résistivité de la source et du 
drain (v. plus haut). 

Quant à la combinaison des transistors MOS avec les transistors 
bipolaires, elle est en principe facile à obtenir (fig. 7.29): les tran- 
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Fig. 7.29. Combinaison des transistors bipolaires et des transistors MOS sur 
une même pastille 


sistors à canal n sont obtenus directement sur le substrat p en même 
temps que la diffusion des émetteurs, et les transistors à canal p dans 
les caissons d'isolement dans l'étape de la diffusion de base. 

Au cours du développement de la microélectronique le perfection- 
nement des transistors MOS suivait deux voies principales : l’aug- 
mentation de la rapidité de fonctionnement et la réduction de la 
tension de seuil. La dernière tendance visait la diminution des ten- 
sions de travail des transistors MOS et de la puissance dissipée. 
La puissance totale d’une pastille étant limitée, la réduction de la 
puissance dissipée dans un seul transistor permet d'élever le degré 
d'intégration, alors que la réduction des tensions d'alimentation 
rend plus facile le fonctionnement des CI à transistors MOS en asso- 
ciation avec des CI bipolaires à basse tension, sans emploi d'élé- 
ments d'adaptation spéciaux. 

7.8.2. Procédés d’amélioration de la rapidité de fonctionnement.— 
L'augmentation de la rapidité de fonctionnement des transistors 
MOS est liée avant tout à la réduction des capacités de recouvrement. 
Une réduction substantielle (d’un ordre de grandeur environ) des 
capacités de recouvrement s'obtient en utilisant la fechnologie des 
grilles auto-alignées. L'idée générale d’une telle technique consiste 
à déposer les couches de source et de drain non pas avant mais après 
la réalisation de la grille. Dans ce cas la grille est utilisée comme 
masque pour obtention des couches de source et de drain et donc les 
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bords de la grille et ceux des couches de source et de drain seront 
alignés sans recouvrement. 

Une variante du transistor MOS à grille auto-alignée est montrée 
à la figure 7.30. Les opérations technologiques sont effectuées dans 
l’ordre suivant. On commence par la diffusion des couches n*° en 
veillant à ce que la distance entre ces couches soit a priori plus grande 
que la longueur désirée du canal. Puis on effectue une mince oxyda- 
tion de la région entre les couches n* et en partie au-dessus d'elles. 
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Fig. 7.30. Transistor MOS à grille auto-alignée obtenue par implantation 
ionique : 
a, avant implantation; b, après implantation 


Sur la mince couche d'oxyde on évapore l’électrode en aluminium 
de la grille, la largeur de cette électrode étant inférieure à la distance 
entre les couches n*. Enfin, on assure le dopage par implantation 
d'ions de phosphore à travers un masque constitué par la grille 
d'aluminium et la couche d'oxyde épaisse. Les atomes de phosphore 
pénètrent dans le silicium à travers la mince couche d'oxyde et 
« prolongent » les couches r* jusqu’au bord de la bandelette d’alumi- 
nium, si bien que les bords de la grille s’alignent pratiquement 
avec les bords de la source et du drain. Les couches implantées 
sont dopées un peu plus faiblement que les couches diffusées, ce 
qui explique leur désignation par nr au lieu de n*. La profondeur 
d'implantation est elle aussi un peu inférieure à la profondeur de 
diffusion et est comprise entre 0,1 et 0,2 um. 

Une autre variante du transistor MOS à grille auto-alignée est 
représentée à la figure 7.31. Dans cette variante on commence par 
ouvrir dans la couche d'oxyde, par attaque chimique, une fenêtre 
aux dimensions correspondant à toute la structure du transistor. 
Puis, on obtient par oxydation peu profonde du silicium une bande 
dont la largeur est égale à la longueur du canal Z à former. On évapore 
sur cette bande une couche de silicium polycristallin de même lar- 
geur mais plus longue, débordant les frontières de la fenêtre initiale 
ouverte dans la couche d'oxyde (fig. 7.31, a). La résistivité du sili- 
cium évaporé est choisie suffisamment faible, de sorte que la couche 
de silicium polycristallin joue dans les transistors MOS ordinaires 
le rôle de la grille métallique. L'étape suivante consiste à produire 
une diffusion peu profonde de l’impureté donneuse à travers un 
masque constitué par la bande de silicium polycristallin de la grille 
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et la couche d'oxyde de protection qui entoure la fenêtre ; il en résulte 
la formation des couches 2‘ de source et de drain dont les bords 
coïncident presque avec les bords de la grille en silicium. Puis, on 
oxyde toute la surface de la plaquette et, dans cette couche d'oxyde, 
on ouvre, comme d'habitude, les fenêtres pour les contacts ohmiques, 
y compris pour le contact de la grille en silicium. On finit par réaliser 
la métallisation. Comme le montre la figure 7.31, b, la grille en sili- 
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Fig. 7.31. Transistor MOS à grille auto-alignée en silicium polycristallin : 


a, étape de la Con des donneurs à travers un a comportant une couche de silicium 
polycristallin ; b, structure terminée (après le dépôt de la couche d’oxyde protectrice et la 
métallisation) 


cium polycristallin est « plongée » dans la couche d'oxyde protec- 
trice ; son contact ohmique se situe en dehors de la région active du 
transistor. 

La réduction des capacités parasites, en tout premier lieu de la 
capacité de débordement C',a, dans les transistors MOS met au pre- 
mier plan le problème de la diminution de la constante de temps de 
la pente ts. Pour de faibles valeurs des capacités cette dernière 
devient le facteur principal qui limite la rapidité de fonctionnement. 

Le passage des transistors à canal p à ceux à canal n a permis de 
diminuer la valeur de +, de trois fois environ grâce à une plus grande 
mobilité des porteurs. Une diminution ultérieure de ts exige de 
réduire la longueur Z du canal. C'est la méthode de double diffusion 
qui permet d'obtenir de meilleurs résultats dans cette voie. La 
structure d'un transistor MOS obtenu par cette technique est montrée 
à la figure 7.32. 

Cette structure est analogue à celle d’un transistor n-p-n classique 
(fig. 7.14, a) à cette différence essentielle près que la couche n* 
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d'émetteur (dans le MOS c’est la couche de source) a une surface 
presque égale à celle de la couche p de base (dans le MOS c'est la 
couche de canal). Pour assurer une « inscription » précise de la 
couche 7 * dans la couche p, la diffusion des donneurs pour la couche 
nt doit se faire à travers la même fenêtre dans la couche d'oxyde qui 
a servi à effectuer la diffusion des accepteurs pour la couche p. Dans 
ce cas il n’est pas nécessaire d'assurer l'alignement des clichés 
pour deux photolithographies successives et donc l'erreur d’aligne- 
ment, qui pourrait conduire à un déplacement de la couche n+ 
par rapport à la couche p, ne se 
produit pas. Il en résulte que la 
distance entre les couches n° et 
n, c'est-à-dire l'épaisseur de la 
couche p, peut prendre à peu près 
les mêmes valeurs que la largeur 
de la base w d’un transistor n-p-n 
(fig. 7.14, a): jusqu'à 1 um et 
moins. | 

Au voisinage de la surface, la 
distance entre les couches n° et 
n joue le rôle de la longueur Z du 
canal (fig. 7.32). Pour des valeurs 


L<1um (au lieu de 4 à 5 um AR 6. D 

pour des transistors MOS les plus KR RE EX 

perfectionnés réalisés suivant la NN D 

technique ordinaire), la constante de à 
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de temps Ts peut être rendue, 
conformément à (9.27), inférieure 
à 0,005 ns, et la fréquence limite | | 

fs peut s'élever à plus de 30 GHz. FAB ne sn es oRenD 

7.8.3. Procédés permettant de 
réduire la tension de seuil.— Les 
transistors réalisés suivant la structure représentée par la figure 7.31 
sont généralement appelés transistors MOS à grille en silicium. Ces 
transistors sont caractérisés non seulement par une faible valeur de 
la capacité de recouvrement mais aussi par une faible tension de 
seuil : 1 à 2 V au lieu de 2,5 à 3,5 V habituels. Ceci tient à ce que le 
matériau de la grille est celui du substrat, c’est-à-dire le silicium. 
La différence de potentiel de contact (6) entre la grille et le subs- 
trat est donc nulle, ce qui détermine une diminution dela tension 
de seuil [v. (5.3a)]. On obtient à peu près le même résultat avec 
une grille en molybdène. 

Pour réduire la tension de seuil on peut faire varier non seulement 
la différence de potentiel de contact mais également les autres 
paramètres qui entrent dans l’expression (5.3). On peut, par exemple, 
remplacer la mince couche de dioxyde de silicium SiO, par une mince 
couche évaporée de nitrure de silicium Si,N, dont la constante diélec- 
trique (£ & 7) est égale à environ 1,5 fois celle du dioxyde de sili- 
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cium (£ = 4,6). Il en résulte une augmentation de la capacité par 
unité de surface C', et donc une diminution des composantes cor- 
respondantes de la tension de seuil. Utilisé comme diélectrique au- 
dessous de la grille, le nitrure de silicium assure également des avan- 
tages supplémentaires : bruits plus faibles, meilleure stabilité dans 
le temps de la caractéristique courant-tension, meilleure tenue à l’ef- 
fet des radiations. 

Au lieu des plaquettes de silicium ayant la structure cristallo- 
graphique traditionnelle (111), on peut utiliser des plaquettes 
ayant l'orientation (100). Il en résultera une augmentation de la 
densité des états de surface (v. fig. 2.5) et donc de la charge des élec- 
trons qu'ils captent. Il s'ensuit une croissance du terme négatif 
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Fig. 7.33. Transistor MNOS à canal p induit: 


a, structure; b, variation de la tension de seuil en fonction de la tension de grille 


Os/Co figurant dans la formule (5.3a), tandis que la somme algébri- 
que des deux termes, c’est-à-dire la tension ÜU,#, diminue. 

L'introduction des atomes accepteurs dans la mince couche 
d'oxyde produit un effet inverse : ces atomes captent dans la couche 
superficielle du silicium une partie des électrons engendrés par des 
impuretés donneuses, qui existent toujours dans l’oxyde (v. p. 112). 
Il en résulte une diminution de la charge Q,.. Les accepteurs peuvent 
être introduits dans l’oxyde par implantation ionique. 

En combinant les méthodes énumérées ci-dessus, on peut donner 
à la tension de seuil des valeurs pratiquement aussi petites que l’on 
veut. Pourtant il convient d’avoir en vue que dans la plupart des 
cas les valeurs trop basses de la tension de seuil (0,5 à 1 V et moins) 
sont inadmissibles pour des raisons relatives à la technique de synthè- 
se des circuits (immunité au bruit insuffisante). 

7.8.4. Transistor MNOS.— Parmi les transistors MDS une place 
à part est occupée par le transistor MNOS dont le diélectrique a la 
structure de sandwich constitué par des couches de nitrure et de 
dioxyde de silicium (fig. 7.33, a). La couche d'oxyde, obtenue par 
oxydation thermique, est épaisse de 2 à 5 nm, alors que la couche de 
nitrure, déposée par réaction en phase gazeuse, a une épaisseur de 
0,05 à 0,1 um suffisante pour que la tension de claquage soit plus 
grande que 90 à 70 V. 
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La particularité principale du transistor MNOS est qu’on peut 
faire varier sa tension de seuil en appliquant à sa grille de courtes 
impulsions de tension (100 us) de polarités inverses et de forte ampli- 
tude (30 à 90 V). C’est ainsi que l'injection d’une impulsion de 
+30 V établit une tension de seuil U, = —4 V (fig. 7.33, b). La 
tension de seuil conserve cette valeur lors du fonctionnement ulté- 
rieur du transistor en petits signaux (U, < +10 V); à un tel régime 
le transistor MNOS se comporte comme un transistor ordinaire 
à canal p induit. Si maintenant l’on fait agir sur la grille-une impul- 
sion de —30 V, la tension de seuil devient égale à U, — —20 V 
et donc des signaux de U, — +10 V ne peuvent pas assurer le déblo- 
quage du transistor. On voit que grâce à la fonction hystérétique 
U5 (U3) le transistor MNOS peut être basculé, à l’aide d’impulsions 
de commande de forte amplitude, de l’état conducteur à l’état blo- 
qué et réciproquement. Ceci est mis à profit dans les mémoires inté- 
grées. 

Le fonctionnement d’un transistor MNOS est basé sur l’accumu- 
lation de la charge sur la frontière entre la couche de nitrure et la 
couche d'oxyde. Cette accumulation résulte de l’inégalité des courants 
de conduction dans les deux couches. Le phénomène d’accumulation 
se décrit par une expression élémentaire 


dQ/dt ne Lio: = LéisNa 


dans laquelle les deux courants dépendent de la tension de grille et 
varient au cours de l’accumulation de la charge. Pour une forte ten- 
sion négative U,, la charge s’accumulant sur la frontière est positive. 
Ceci équivaut à l'introduction des donneurs dans le diélectrique et 
s'accompagne d'une augmentation de la tension de seuil négative. 
Pour une forte tension positive U,, c'est la charge négative qui 
s’accumule sur la frontière. Il en résulte une diminution de la tension 
de seuil négative. 

Dans le cas de faibles tensions VU, les courants dans les couches 
diélectriques diminuent de 10 à 15 ordres de grandeur (!), de sorte 
que la charge accumulée se conserve pendant plusieurs milliers 
d'heures. Il en est de même de la tension de seuil. 


$ 7.9. Résistances monolithiques 


Initialement, on utilisait dans les circuits intégrés monolithiques 
seulement des résistances diffusées dont la base était constituée par 
l’une des couches diffusées réalisées dans un caisson isolé. Actuelle- 
ment, on emploie de plus en plus largement des résistances implan- 
tées. 

7.9.1. Résistances diffusées.— Pour former des résistances diffu- 
sées on utilise le plus souvent la bande de couche de base avec deux 
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contacts ohmiques (fig. 7.34). La valeur de la résistance diffusée 
d’une telle configuration s'écrit d’après (7.1) sous la forme suivante: 


R = R, (alb), (7.5a) 


où À, est la résistance carrée de la couche (v. petit-texte p. 225) 
et les dimensions a et b sont indiquées sur la figure 7.34. 

La longueur et la largeur d’une résistance diffusée en bande 
sont limitées. La longueur a ne peut pas dépasser les dimensions de 
la pastille, c’est-à-dire qu’elle est comprise entre À à 5 mm. La lar- 
geur b est limitée par les possibilités de la photolithographie, par la 
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Fig. 7.34. Résistance diffusée en bande Fig. 7.35. Résistance diffusée en zigzag 


diffusion latérale, ainsi que par la dispersion admissible (10 à 20 %). 
En pratique, la largeur minimale est de l’ordre de 10 à 15 um. 

En introduisant dans l'expression (7.9a) Les valeurs À, — 200 ohms 
par carré et a/b — 100, on obtient une valeur typique de la résistance 
maximale R,,x — 20 kilohms. Cette valeur peut être augmentée 
de 2 à 3 fois si l’on donne à la résistance diffusée une structure en 
zigzag (fig. 7.35). Dans ce cas, la résistance s'écrit sous une forme 
plus générale 
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Ici, n est le nombre de « boucles » (dans la fig. 7.35, n = 2), le 
terme 1,3 tient compte de l’inhomogénéité de la résistance diffusée 
dans la région des contacts ohmiques. 

Le nombre de « boucles » est en fin de compte limité par la sur- 
face réservée à la résistance diffusée. Généralement nr < 3, sinon la 
surface de la résistance peut constituer 15 à 20 % de surface de toute 
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la pastille. La valeur maximale de la résistance obtenue avec nr — 3 
ne dépasse pas 90 ou 60 kilohms. 

Le coefficient de température d’une résistance diffusée réalisée 
à partir de la couche de base varie de 0,15 à 0,30 %/°C suivant la 
valeur de R,. La dispersion des résistances autour de la valeur 
nominale de calcul est de + (15 à 20) %. Il est à remarquer que les 
valeurs des résistances réalisées sur une même pastille varient dans 
un même sens. C’est pourquoi le rapport des résistances se conserve 
avec une tolérance beaucoup plus petite (3 % et moins), alors 
que le coefficient de température pour le rapport de deux résistances 
ne dépasse pas 0,01 %/°C. Cette particularité des résistances dif- 
fusées joue un rôle important et on en tient compte dans la concep- 
tion des CI monolithiques. 

Si les valeurs nominales désirées des résistances dépassent 50 
ou 60 kilohms, on peut utiliser des résistances dites à pincement. 
La structure d’une telle résistance est représentée par la figure 7.36. 
Par rapport à la résistance diffusée la plus simple (fig. 7.34), La résis- 
tance à pincement possède une plus faible section et une plus forte 
résistivité (grâce à l’utilisation de la partie inférieure, c’est-à-dire 
faiblement dopée, de la couche p). C’est pourquoi la valeur de la 
résistance carrée de la couche dans les résistances à pincement va 
généralement de 2 à 5 kilohms par carré et même plus suivant l’épais- 
seur. Avec une telle valeur de R, la résistance maximale réalisable 
peut atteindre 200 à 300 kilohms même avec la structure en bande 
la plus simple. 

Les inconvénients des résistances à pincement sont: une plus 
forte dispersion des valeurs nominales (jusqu’à 50 %) par suite 
de la grande influence due à la variation de l'épaisseur de la couche 
p, un coefficient de température de résistance plus élevé (0,3 à 
0,5 %/°C) à cause d’un plus faible dopage de la partie inférieure de la 
couche p, la non-linéarité de la caractéristique courant-tension 
pour des tensions dépassant 1 à 1,5 V. Cette dernière particularité 
découle de l’analogie de structure entre une résistance à pincement 
et un transistor à effet de champ (v. fig. 7.26, b). La caractéristique 
courant-tension d'une résistance à pincement se confond avec celle 
d'un transistor à effet .de champ (fig. 5.14, a) si la tension de grille 
de celui-ci est réduite à zéro (parce que dans la résistance à pince- 
ment les couches r* et p sont reliées entre elles par métallisation). 
La tension de claquage des résistances à pincement se détermine par 
la tension de claquage de la jonction émettrice (généralement 5 
à 7 V). 

Si les valeurs nominales de résistances exigées sont égales ou 
inférieures à 100 ohms, l’utilisation de la couche de base pour la 
réalisation de la résistance diffusée n’est plus rationnelle puisque 
d’après (7.5a) la largeur"de la résistance doit être plus petite que sa 
longueur, ce qui est difficile à obtenir au point de vue constructif. 
Pour former des résistances diffusées de faibles valeurs nominales 
on utilise la couche d’émetteur à faible résistivité. Pour des valeurs 
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R; = 5 à 15 ohms par carré, caractéristiques de cette couche (v. Ta- 
bleau 7.1), on parvient à créer des résistances minimales de 3 
à os ohms avec un coeïficient de température de 0,01 à 0,02 %/°C. 


CO JOCONRNCENANARX Neo. 
RP RER R 


Fig. 7.36. Résistance à pincement Fig. 7.37. se par « tun- 
nel » 


En utilisant la couche n* d’émetteur, on peut résoudre encore un problème 
que pose la construction des CI: réaliser des croisements dits par « tunnel » 
(fig. 7.37). Il s'agit de la possibilité d'isoler l’une de l’autre deux bandes de 
métallisation perpendiculaires entre elles, dont l’une (1) se trouve en totalite 
sur la couche d'oxyde protectrice, et l’autre (2) se situe en partie au-dessous dé 
la première sous forme de portion n* de basse résistivité appelée « tunnel ». Un 
exemple de croisement par « tunnel » est montré à la figure 7.13, b où le « tun- 
nel » est montré à la figure 7.13, b où le « tunnel » est constitué par une partie 
de la couche n* de collecteur. Le croisement par « tunnel » ne constitue pas une 
solution universelle parce que la résistance de la portion n* est assez grande 
(8 à 5 ohms). C'est là une des raisons pour lesquelles les croisements par « tun- 
nel » sont inacceptables pour les circuits d'alimentation qui sont parcourus par 
des courants suffisamment intenses. 


7.9.2. Résistances implantées.— Ces derniers temps on utilise de 
plus en plus largement des résistances implantées, c’est-à-dire formées 
non par diffusion mais par implantation ionique sélective d’une 
impureté (v. n. 6.9.3). 

La structure d’une résistance implantée est la même que celle 
d’une résistance diffusée (fig. 7.38), mais la profondeur de la couche 
p implantée est beaucoup moindre que celle de la couche de base et 
ne vaut que 0,2 à 0,3 um. En outre l’implantation ionique permet 
d’assurer une concentration aussi faible que l’on veut de l’impureté 
dans la couche. Ces deux facteurs permettent d'obtenir des valeurs 
élevées de la résistance carrée de la couche, jusqu’à 10 et même 
20 kilohms par carré. Dans ce cas, les valeurs nominales des résistan- 
ces peuvent aller jusqu’à plusieurs centaines de kilohms. Le coeli- 
ficient de température des résistances implantées est plus faible 
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que celui des résistances diffusées et varie de 3 à 9 %/°C, alors que 
la dispersion des valeurs nominales ne dépasse pas + (5 à 10) %. 

L'épaisseur d’une couche implantée étant petite, il est difficile 
de réaliser des contacts ohmiques. C’est pourquoi, en même temps 
que l’on procède à la ditfu- 
sion destinée à produire les 
bases, on réalise sur les bords 
de la couche résistante des 
couches p diffusées étroites 
avec lesquelles les contacts 


: se D Ci CN a nn unes ns 
ohmiques sont obtenus par no 0. 


procédé habituel. 

7.9.3. Schémas équiva- 
lents.— Toute résistance inté- 
grée présente la particularité 
d’avoir une capacité parasite 
par rapport au substrat ou 
au caisson isolé. Dans la ré- Fig. 7.38. Résistance implantée 
sistance diffusée la plus simple 
(fig. 7.34), c’est la capacité de barrière de la jonction entre la couche 
p de travail et la couche n épitaxiée du caisson !) qui joue le rôle 
de parasite. 

En toute rigueur, l’ensemble constitué par une résistance et une 
capacité parasite doit être considéré comme une ligne RAC à constantes 
réparties (fig. 7.39). Mais pour 
des calculs approchés, il est 
RER TR TRES RER RE EE TT RE plus commode de se servir des 
schémas équivalents à constan- 
tes localisées: le schéma en 
IT (fig. 7.40, a) ou le schéma 
en T (fig. 7.40, b). Dans ces 
schémas, À est la valeur de 


résistance, €’, la valeur moyen- 


Fig, 7.39. Modèle physique d'une résis- ne de la capacité de la 
tance intégrée sous forme d’une ligne  : io 
RC à constantes réparties J j 


_— LÉ ; #, PA 
Couche p diffusée 27 CA, 
NT LPS IAS PA HA Co NPA 


= 


La nécessité de faire intervenir 

| la capacité moyenne s'explique 

comme suit. Lorsque la résistance est parcourue par un courant, le potentiel 

de la couche p varie d’un point à l’autre. La couche n étant portée à un poten- 

tiel constant, la tension agissant sur la jonction p-n variera le long de l’axe 
des y et donc la capacité de barrière variera avec elle. 


Dans le cas typique où l’une des bornes (2 par exemple) de la 


résistance est portée à un potentiel constant, alors que par l’autre 
(1) on injecte un courant échelon, le schéma équivalent en II se ramè- 


..) On donne à la couche n le potentiel le plus positif à partir de la source 
d'alimentation, de sorte que toutes les portions de la jonction p-n sont polarisées 
en sens inverse. 
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ne au circuit RC le plus simple indiqué à la figure 7.40, c. Le phé- 
nomène transitoire qui en résulte se traduit essentiellement par une 
variation continue de la tension entre les bornes de la résistance, 


NI 
ET | 
Not 

S; 


Couche n Couche n 
a) b 0) 
Fig. 7.40. Schémas équivalents d’une résistance intégrée: 
a, en I: b, en T: ec, en I à U, -= Ce 


provoquée par une variation brusque du courant. La constante de 
temps qui détermine la durée du phénomène transitoire est dela 
forme 


t = !LRC, (7.6a) 


et la fréquence de coupure correspondante s'exprime par 
fe = 1/Qnrt) = 1/(xRC). (7.6b) 


Pour les valeurs À = 10 kilohms et C = 1,3 pF on obtient 
T = 6,9nsetf, = 25 MHz. Ceci signifie que dans l’exemple considéré 
la résistance remplit sa fonction (c'est-à-dire n’a qu’une valeur 
ohmique) seulement à des fréquences ne dépassant pas 10 à 15 MHz. 
À des fréquences plus élevées, elle présente une impédance complexe, 
ce qui peut modifier de façon substantielle le fonctionnement du 
circuit qui l'utilise. | 

Les schémas équivalents examinés ci-dessus sont également vala- 
bles pour d’autres variantes de résistances: réalisées à partir de 
couche d’émetteur ou de collecteur ainsi qu'avec l'isolement diélec- 
trique des éléments. Les résultats quantitatifs sont pourtant diffé- 
rents. Par exemple, dans le cas de l’isolement diélectrique, la cons- 
tante de temps peut être plusieurs fois plus petite. 


$ 7.10. Condensateurs à semi-conducteur 


Dans des circuits intégrés bipolaires le rôle de condensateurs 
est joué par des jonctions p-n polarisées en inverse. Dans de tels 
condensateurs l’une au moins des couches est diffusée, d’où le nom 
de condensateurs diffusés qu’on leur donne. on 0 

7.10.1. Condensateur diffusé. — Une structure typique d’un 
condensateur diffusé utilisant la jonction collecteur-base est montrée 
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à la figure 7.41. La capacité d’un tel condensateur s'écrit sous la 
forme générale suivante: 


C = Coi (ab) + Cor 2(a + b) d, (7.7a) 


où Cox et Coe sont les capacités par unité de surface de la partie 
de fond et des parties latérales de la jonction p-n. La relation entre 


les termes au second membre de la nn 
nt 


formule (7.7a) dépend du rapport a/b, 
c'est-à-dire de la configuration du 
condensateur diffusé. La configura- 
tion optimale est un carré (a = b): 
la composante «latérale » de la ca- 
pacité est alors quelques dizaines de 
fois plus faible que la composante 
de fond. En négligeant la compo- 
sante latérale, c’est-à-dire le deuxième 
terme de (7.7a), et en posant a — b, 
on obtient 


C = Co (ab) = Cod. (7.7b) 


Si, par exemple, Co1 — 190 pF/mm? , 
et C — 100 pF, on a a & 0,8 mm. | f À 
On voit que les dimensions du conden- De nd 
sateur sont comparables à celle de la Fig. 7.41. Condensateur diffusé 
pastille. 

Pour que la surface totale de tous les condensateurs employés 
dans un circuit intégré ne dépasse pas 20 à 25 % de surface de la 


pastille, il faut limiter la capacité totale des condensateurs à une 
valeur de 


Cmax es (0,2 à 0,29) CoiSp; 


où S, est la surface de la pastille. Si S, = 2 à 9 mm? et Co — 
— 450 pF/mm°?, on obtient Cnax — 90 à 300 pF. 

On peut réaliser des capacités maximales 5 à 7 fois plus impor- 
lantes en utilisant, au lieu de la jonction collectrice, la jonction 
p-n émettrice. Ceci tient à des valeurs plus grandes de la capacité 
par unité de surface de la jonction émettrice parce que celle-ci est 
constituée par des couches de plus faible résistivité. 

Les principaux paramètres des condensateurs diffusés, y compris 
les tolérances de fabrication Ô, le coefficient de température !), 
la tension de claquage U, et le facteur de qualité ©, sont indiqués 
dans le Tableau 7.4 pour deux variantes: avec l’utilisation de la 
jonction collectrice et avec celle de la jonction émettrice. Comme 
on voit. le principal avantage qu'offre l’utilisation de la jonction 


1) La variation de la capacité d’un condensateur diffusé avec la température 


est déterminée par la fonction A, (T) [v. (3.4)] qui entre dans les expressions 
(3.34). 
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Tableau 7.4 


Valeurs typiques des paramètres des condensateurs intégrés 


T d C , C 9 0 Q 
coidencateur pF/mm2 + a ô, % dei | U,, V | G 1 MH 
Jonction BC 150 300 +20 —0 ,1 50 50 à 100 
Jonction BE 1000 1200 +20 —0 ,1 7 1 à 20 
Structure MOS 300 00 +25 0,02 20 200 


émettrice est la valeur élevée de la capacité maximale réalisable. 
Quant à la tension de claquage et Le facteur de qualité (v. plus loin), 
cette variante cède à celle qui utilise la capacité de jonction collec- 
trice. 

La condition nécessaire au fonctionnement normal d’un conden- 
sateur diffusé est la polarisation inverse de la jonction p-n. On ne 
doit donc appliquer à un condensateur diffusé que la tension de 
polarité bien déterminée. 

Comme il résulte de l’expression (5.34), la capacité d’un conden- 
sateur diffusé dépend de la tension. Ceci signifie que le condensateur 
diffusé est un condensateur non linéaire et que sa caractéristique 
capacité-tension C (Ü) est celle montrée à la figure 3.17. Les conden- 
sateurs non linéaires trouvent des applications dans des organes 
spéciaux des appareils radio-électriques : amplificateurs paramétri- 
ques, multiplicateurs de fréquence et autres. Dans de tels organes, 
la non-linéarité de condensateur diffusé se révèle utile. Or, le plus 
souvent on exige des condensateurs linéaires de capacité constante, 
capables de laisser passer sans distorsion des signaux alternatifs et 
de « bloquer » (c’est-à-dire ne pas laisser passer) des composantes 
continues des signaux. Un condensateur diffusé peut remplir avec 
succès une telle fonction s’il est soumis à une polarisation fixe Æ 
dont l’amplitude est supérieure à celle du signal alternatif. 


Supposons, par exemple, que la tension inverse totale appliquée à un 
condensateur diffusé soit de la forme 


U — E + U,, sin ot, 
où E — Ct® et U,, < E. Dans ce cas la tension U varie dans les limites de 
E + Un à E — Un, c'est-à-dire de façon peu appréciable. Il s'ensuit que la 
a Re du condensateur diffusé reste pratiquement constante et égale à la 
valeur de C (E). La composante alternative du courant sera déterminée par la 
conductance due à cette capacité, tout comme dans un condensateur « ordinaire »: 
| —= Ye Un: 
où Ye = &-C(E). 


Une particularité importante du condensateur diffusé est la possi- 
bilité de faire varier la valeur de sa capacité en agissant sur la polari- 
sation Æ. Le condensateur diffusé peut donc être utilisé non seulement 
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comme un condensateur fixe ordinaire mais également comme un con- 
densateur à capacité électriquement commandée, c'est-à-dire comme 
un condensateur variable. De tels condensateurs sont nécessaires, 
par exemple en radiotechnique pour l’accord des circuits oscillants. 
Le réglage électrique de la capacité est évidemment préférable au 
réglage mécanique. Cependant la plage de réglage électrique est li- 
mitée : en faisant varier la polarisation Æ de 1 à 10 V, on peut modi- 
fier, d’après (3.34), la capacité d’un condensateur diffusé seulement 
de 2 à 2,9 fois. 

7.10.2. Facteur de qualité. — Un paramètre important de chaque 
condensateur, y compris d’un condensateur diffusé, est le facteur 
de qualité en haute fréquence Q,. Il caractérise les pertes de puis- 
sance dues au passage d’un courant capacitif et se définit par le 
rapport de la réactance capacitive du condensateur à sa résistance 
effective (ohmique): 


= = ——— (7.8a) 


où rn est la résistance de perte en haute fréquence (fig. 7.42, a). 
Le facteur de qualité est d'autant plus élevé que la puissance active 


É C : AA F s 


Fh ph C 
a) b) 
Fi. 7.42. Modèles physi- Fig. 7.43. Rôle de la capacité parasite 
ques d’un condensateur dans la transmission d'une tension 
diffusé en haute fréquence alternative à travers un condensa- 
(a) et en basse fréquen- teur diffusé 
ce 


est plus faible par rapport à la puissance réactive. Par exemple, si 
C = 100 pF, r, = 20 ohms et f = 1 MHz, Q, = 70. Pour un con- 
densateur parfait rh = 0 et Qn = co. 

Dans un condensateur diffusé, la source principale de pertes 
est constituée par des résistances horizontales des couches inférieures 
faisant partie des jonctions p-n. Pour une jonction BC c’est la résis- 
tance de la couche collectrice (fig. 7.41), et pour une jonction BE, 
la résistance de la couche de base. En présence d’une couche 7* 
enterrée, la résistance r} est beaucoup plus petite pour la jonction 
BC que pour la jonction BE. Par conséquent, le facteur de qualité 
d’un condensateur diffusé utilisant la jonction émettrice est moins 
élevé que celui d’un condensateur utilisant la jonction émettrice 
(Tableau 7.4). 
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L'expression (7.8a) montre que le facteur de qualité augmente 
lorsque la fréquence diminue. Toutefois, à des fréquences suffisam- 
ment basses, un autre type de pertes, négligeables aux fréquences 
" élevées, devient important. Il s’agit de la résistance de perte r; due 
au passage du courant inverse de la jonction p-n, c’est-à-dire de la 
résistance de fuite. Cette résistance shunte la capacité du condensa- 
teur diffusé (fig. 7.42, b). C’est pourquoi on définit le facteur de 
qualité aux basses fréquences par le rapport de la susceptance du con- 
densateur à sa conductance: 


Q} = _—. = @Crp, (7.8b) 
où rp est la résistance de perte (de fuite) aux basses fréquences. 

Puisque la résistance r, est déterminée par le courant inverse 
de la jonction, sa valeur est inversement proportionnelle à la surface 
de la jonction. Ceci signifie que le produit Cr, et donc le facteur de 
qualité aux basses fréquences sont indépendants de la surface. Une 
valeur typique de Q, à 500 Hz va de 50 à 100. 

Dans la gamme de fréquences pour laquelle les valeurs des deux 
facteurs de qualité ne dépassent pas 100 à 200, le condensateur diffusé 
représente une capacité presque parfaite, c’est-à-dire que dans les 
schémas équivalents (fig. 7.42) la résistance de perte peut être né- 
gligée. Les exemples numériques donnés plus haut montrent que le 
condensateur diffusé est presque parfait dans la gamme de fréquences 
allant de 500 Hz à 500 kHz. 

7.10.3. Schéma équivalent.— Considéré comme un élément de CI, 
le condensateur diffusé se caractérise par une particularité spécifi- 
que : il présente une capacité parasite. En cas d'utilisation de la 
jonction BC c’est la capacité de barrière entre la couche de collecteur 
et le substrat Char — Cep (v. fig. 7.14). La présence de capacité 
parasite a pour résultat un transfert incomplet par le condensateur 
diffusé de la tension à la charge d'utilisation. 

En effet, comme le montre le schéma équivalent de la figure 7.43, 
le condensateur diffusé constitue avec la capacité parasite un divi- 
seur capacitif de tension. C’est pourquoi seule une fraction de la 
tension d'entrée Ü:1, sera transmise à la sortie: 


X 
| SÉRRREEEN À RSR LEE 
on NE Xpar+ Xc ? 
OÙ par et À c sont les réactances dues à la capacité parasite Ca 
et à la capacité de travail C. En introduisant dans cette expression 
X par = 1/@Cpar et Xc = 1/w6C, écrivons le coefficient de trans- 
mission de tension sous la forme suivante: 


ÉPRELDEES si CIC É x C'par): (7.9) 


Le coefficient de transmission est voisin de l’unité lorsque l’iné- 
galité Char & C est observée. Pourtant les surfaces des deux conden- 
sateurs (utile et parasite) sont presque égales (fig. 7.43). De plus, 
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la surface du condensateur parasite C., est même un peu plus grande 
que celle du condensateur de travail. Aussi la différence entre les 
capacités Cpar et € ne tient-t-elle qu’à la différence de capacité 
par unité de surface des jonctions BC et CP et à celle de tension agis- 
sant sur ces jonctions. Les calculs montrent que dans des structures 
réelles des CI on n'arrive pas à réduire la capacité parasite Car 
à une valeur inférieure à (0,15 à 0,2) C. Par conséquent, le coefficient 
de transmission ne dépasse pas 0,8 à 0,9. Des conclusions analogues 
et un schéma équivalent analogue sont également valables pour un 
condensateur diffusé utilisant la jonction BE. 

7.10.4. Condensateur MOS.— C’est un condensateur intégré qui 
diffère dans son principe d’un condensateur diffusé. Sa structure 
typique est représentée à la 
figure 7.44. Ici, à l’aide de 
processus technologiques sup- 
plémentaires, on réalise, au- 
dessus de la couche n*' d’é- 
metteur, une mince couche 
d'oxyde (0,08 à 0,12 um). Par 
la suite, en réalisant les mé- 
tallisations des connexions, 


[ Si-p | 5 4% 8 -2 1 0 1 UV 


ne —— —— << ps 


Fig. 7.44. Condensateur MOS à cou- Fig. 7.45. Caractéristique capa- 
che diélectrique de SiO: cité-tension d'un condensateur 


a, sans formation d’une couche d’in- 
version; b, avec formation d’une 
couche d’inversion 


on évapore sur cette couche l’électrode supérieure en aluminium du 
condensateur. La couche n* d’émetteur sert d'électrode inférieure. 

La capacité par unité de surface d’un condensateur MOS s'ex- 
prime par la formule (7.4) et vaut généralement près de 350 pF/mm°. 
Les paramètres principaux des condensateurs MOS sont indiqués 
dans le Tableau 7.4. 

Un avantage important des condensateurs MOS sur les condensa- 
teurs diffusés est qu'ils fonctionnent à toute polarité de la tension, 
c'est-à-dire sont analogues à un condensateur « ordinaire ». Pourtant 
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le condensateur MOS, de même que le condensateur diffusé, est non 
linéaire ; un exemple de sa caractéristique capacité-tension (que l'on 
appelle généralement caractéristique C-V) est montré à la figure 7.45. 


La dépendance C (U) est due au fait que la capacité d’un condensateur 
MOS est constituée-en réalité par deux capacités mises en série: la capacité de 
diélectrique (dont il s'agissait plus haut) et la capacité de couche appauvrie qui 
peut se former dans la région se trouvant immédiatement sous la surface du 
semi-conducteur. Dans le condensateur représenté sur la figure 7.44, la couche 
appauvrie n'existe pas lorsque son électrode métallique est soumise à une tension 
nulle ou positive parce que dans ce cas la région sous-jacente à la surface est 
enrichie en électrons. La capacité du condensateur est ici déterminée par le 
diélectrique et a la valeur maximale. | 

L'application à l’électrode métallique du condensateur des tensions néga- 
tives a pour effet l’apparition d’une couche appauvrie. Lorsque la tension appli- 
ae augmente, la profondeur de cette couche croît et donc sa capacité diminue. 
Il s'ensuit une diminution de la capacité résultante du condensateur MOS 
(courbe 1). Lorsque la tension négative est suffisamment forte, il se forme au 
voisinage de la surface une couche p d’inversion, c’est-à-dire un canal conducteur. 
Dans ce cas la capacité de couche de déplétion se trouve « débranchée » de la 
capacité de diélectrique si bien que la capacité résultante du condensateur MOS 
se rapproche de sa valeur initiale (courbe 2). 

Pour que l'influence de la couche de déplétion soit peu importante il faut 
que la capacité de cette couche soit grande devant celle du diélectrique. Une 
telle condition est réalisée lorsque la concentration en impureté du semi-con- 
ducteur est suffisamment forte. C’est justement pour cette raison que pour 
l’électrode semi-conductrice dans le condensateur MOS on utilise la couche nt. 
En même temps, la faible résistivité de cette couche permet d'obtenir un facteur 
de qualité élevés 


La capacité parasite des condensateurs MOS est prise en compte 
à l’aide du schéma équivalent déjà connu (fig. 7.43) dans lequel on 
doit entendre par C,:, la capacité entre le caisson n et le substrat p. 
Le coefficient de transmission (7.9) obtenu dans ce cas est d’au 
moins 0,9 à 0,95. 

Une particularité importante des condensateurs MOS est la varia- 
tion de leur capacité en fonction de la fréquence. Une telle variation 
est déterminée par l'influence des états de surface rapides à la fron- 
tière entre le semi-conducteur et le diélectrique. La recharge de 
ces états est un phénomène présentant de l’inertie, qui se produit 
avec une constante de temps de l’ordre de 0,1 us (v. p. 40). C’est 
pourquoi lorsque la fréquence s'élève, la capacité d’un condensateur 
MOS diminue et ne prend sa valeur établie qu’à des fréquences su pé- 
rieures à plusieurs mégahertz. 

Signalons avant de clore ce paragraphe qu’à la différence des CI 
bipolaires, la réalisation de condensateurs MOS dans des CI à transis- 
tors MOS n'’exige aucune opération technologique supplémentaire: 
la mince couche d’oxyde pour les condensateurs est obtenue en même 
temps que la mince couche sous-jacente à la grille, alors que la couche 
conductrice à faible résistivité est réalisée en même temps que l’on 
procède au dopage des sources et des drains. Quant aux caissons isolés, 
on sait que dans la technologie MOS ils sont absents. 
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$ 7.11. Eléments des circuits intégrés à couches 


On sait que la technologie de fabrication industrielle des élé- 
ments actifs (diodes et transistors) à couche pour circuits intégrés 
n'est pas encore développée. Aussi, dans ce qui suit, considérons- 
nous seulement les éléments passifs: résistances, condensateurs et 
bobines d’inductance. Ces éléments peuvent être fabriqués aussi 
bien en technologie à couches minces qu’en technologie à couches 
épaisses. La configuration des éléments à couches minces et celle 
à couches épaisses sont les mêmes, mais leurs dimensions géométri- 
ques concrètes (pour des paramètres électriques donnés) peuvent 
être assez différentes, ce qui s'explique par l’emploi de matériaux 
tout à fait différents. | 

Les éléments à couches minces ou épaisses n’exigent pas d’être 
isolés l'un de l’autre parce qu’ils sont tous réalisés sur un support 
isolant. Le support étant relativement épais (500 um au moins) et 
les distances séparant les éléments relativement grandes, les capacités 
parasites sont pratiquement nulles et on peut donc le plus souvent 
ne pas en tenir compte dans les schémas équivalents. 

7.11.1. Résistances.— La structure et la configuration d’une 
résistance en couche sont montrées à la figure 7.46. On voit que dans 
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Fig. 7.46. Résistances à couche en bande (a) et en zigzag (b) 


le cas général la configuration d’une telle résistance est la même 
que celle d’une résistance diffusée (fig. 7.35), c'est-à-dire en zigzag. 
On peut en particulier lui donner la configuration en bande. Pour 
le calcul de la valeur ohmique de cette résistance on peut donc utili- 
ser la formule (7.5). La résistance carrée de la couche dépend 
de son épaisseur et du matériau dont elle est faite. Des valeurs 
typiques de À, sont indiquées dans le Tableau 7.5. Dans le même 
tableau sont rassemblées des valeurs typiques des autres paramètres 
des résistances : des valeurs nominales maximale et minimale des 
résistances, de la dispersion des valeurs nominales (ô), du coefficient 
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Tableau 7.5 


Valeurs typiques des paramètres des résistances en couche 


ô, % CTR, 1074/°C | 
— 7 "| AR (t), % 
ane “max Fmin sans | avec ( 0 n° 
ohm/(] ohm | ohm ajust. | ajust. R R1/Re +70 °C) 


A couche mince | 40 à 300] 106 | 10 +5 | +0,05| 0,25 | +0,05| 0,005 


A couche 
épaisse 5,0 à 1061 5.108! 0,5 | +15 | 0,2 | 2 +0 ,1 0,05 


de température (CTR) et de la dérive temporelle de résistance (pen- 
dant 1000 h à +70 °C). 

Les valeurs de la dispersion (de la tolérance) ô sont indiquées 
pour deux cas: avec et sans ajustage spécial des résistances après 
leur fabrication !). Les valeurs du coefficient de température sont 
données également pour deux cas: pour une résistance distincte (A) 
et pour le rapport de deux résistances (R,/R,). 

On peut tirer du Tableau 7.9 les conclusions générales suivantes: 

— la gamme de valeurs nominales des résistances en couches 
est beaucoup plus large que celle des résistances monolithiques (dif- 
fusées et implantées) ; 

—. la technologie hybride à couches minces assure une plus haute 
précision et une plus haute stabilité des résistances ; 

— l'’ajustage permet de réduire notablement la dispersion (tolé- 
rances) des résistances ; la possibilité d'effectuer un tel ajustage est 
donc un avantage important des résistances en couche; 

— le rapport de deux résistances est caractérisé, de même que 
dans le cas des résistances monolithiques, par une plus faible disper- 
sion et un plus faible coefficient de température qu'une résistance 
distincte. 

L’ajustage des résistances peut s’effectuer par différents procédés. 
Le procédé le plus simple et historiquement le premier consiste 
à enlever mécaniquement une partie de la couche résistante avant 
que la surface du CI soit protégée par un revêtement quelconque. 
Dans des méthodes plus perfectionnées, une partie de la couche résis- 
tante est enlevée par étincelle électrique ou à l’aide d’un faisceau 
électronique ou d’un faisceau laser. Bien entendu, tous ces procédés 
ne permettent que d'augmenter la valeur ohmique de la résistance. 
La méthode la plus perfectionnée et la plus souple consiste à faire 
passer par la résistance un courant suffisamment intense. L’ajustage 
par passage du courant se caractérise par le déroulement simultané 
de deux phénomènes : l’oxydation de la surface de la couche résistante 
et la régularisation desa structure à grains fins. Le premier phénomène 


*) Les procédés d’ajustage sont examinés plus loin. 
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contribue à l’augmentation et le second à la diminution de la valeur 
ohmique de la résistance. En réglant l’intensité de courant et en: 
choisissant convenablement l'atmosphère en laquelle on effectue l’ajus- 
tage, on peut obtenir une variation de la résistance dans un sens ou: 
dans l’autre de +30 % avec une précision (par rapport à la valeur 
nominale désirée) de quelques dixièmes de pour cent. 

7.11.2. Condensateurs.— La structure et la configuration d’un 
condensateur à couche typique sont montrées à la figure 7.47. La 
capacité par unité de surface d’un tel condensateur est donnée par 
la formule (7.4) dans laquelle 
l'épaisseur d de la couche diélec- + 
trique dépend fortement de la Ne 
technologie utilisée: d — 0,1 à 
0,2 um pour des couches minces 
et d — 10 à 20 um pour des cou- 
ches épaisses. C’est pourquoi, tou- 
tes choses étant égales par 
ailleurs, la capacité par unité 
de surface est plus faible pour 
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des matériaux utilisés. _ _———— 

Dans des condensateurs à 
couche mince, la capacité par Fig. 7.47. Condensateur à couche 


unité de surface n’est propor- 
tionnelle à la constante diélectrique du matériau utilisé parce 
qu'on tient encore compte de l'intensité de perçage de ce matériau. 
Un matériau à haute valeur de & peut avoir une faible intensité: 
de perçage. Alors, pour une valeur donnée de Ia tension de per- 
cage, on est amené à augmenter l'épaisseur de la couche diélectri- 
que, de sorte que le gain en capacité par unité de surface est plus 
petit que le gain attendu. 

En choisissant le diélectrique pour des condensateurs destinés 
à fonctionner aux fréquences élevées (à couche mince ou épaisse), 
on doit encore tenir compte des pertes d'énergie dans le diélectri- 
que 1). Quant aux pertes ohmiques dans les électrodes des condensa- 
teurs à couche, elles sont nettement inférieures aux pertes dans les 
condensateurs monolithiques parce que les électrodes sont consti- 
tuées par des couches métalliques de haute conductivité. 


1) Ces pertes sont caractérisées par un paramètre dit « tangente delta > 
(tg Ô) qui est la tangente de l’angle que font les vecteurs du courant total et de 
la composante réactive de courant traversant le condensateur à une fréquerce: 
donnée. Si les pertes sont très faibles, ig Ô & Ô < 1. 
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Des valeurs typiques des paramètres des condensateurs à couche 
sont indiquées dans le Tableau 7.6. A titre de comparaison, on y a don- 


Tableau 7.6 
Valeurs typiques des paramètres des condensateurs à couches 


Coeff. 
Ch C s DF , Q 
Type de condensateur pF/Um2 (S ns mm?) ô, % re (à 10 MHz) 
Si0 | 60 | 1500 | +15 0,2 | 200 
À couche mince | Al,0; 1500 | 4.104 | +15 | 0,03 | 30 
Ta,0; | 4000 | 105 | +15 | 0,02 | 30 
A couche épaisse — 101 +20 | +0,05 à — 
+0,15 
MOS | 350 | 200 +20 | 


0,02 | 10 


né également les paramètres des condensateurs MOS de structure 
voisine. Ce tableau permet de tirer les conclusions générales sui- 
vantes : 

— les capacités par unité de surface des condensateurs à couche 
sont (à condition de choisir judicieusement le diélectrique) plusieurs 
fois et même d’un ordre de grandeur plus élevées que la capacité 
par unité de surface d’un condensateur MOS et à plus forte raison 
que celle des condensateurs diffusés ; 

— les capacités maximales réalisables des condensateurs à couche 
peuvent être supérieures de plusieurs ordres de grandeur à la capacité 
maximale des condensateurs monolithiques grâce surtout à une plus 
grande surface (car la surface des supports de CI hybrides est beau- 
coup plus grande que celle des pastilles de CT monolithiques) ; 

— Jes condensateurs à couche épaisse cèdent un peu aux conden- 
sateurs à couche mince en la plupart des paramètres sauf, peut-être, 
le coefficient de température; 

— dans les condensateurs à couche mince pour hautes fréquences 
le diélectrique optimal est le monoxyde de silicium ; les paramètres 
du monoxyde de germanium sont proches de ceux du monoxyde de 
silicium. 

Il convient de signaler que ces derniers temps, grâce à la fabri- 
cation des condensateurs discrets miniatures (y compris pour des capa- 
cités assez élevées, jusqu'à plusieurs microfarads), la tendance actuelle 
est à l'abandon des condensateurs à couche et à leur remplacement 
par des condensateurs rapportés. 
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7.11.3. Bobines d’inductance.— Comme il a déjà été indiqué, la 
possibilité de réaliser des bobines d’inductance par les méthodes de 
la microélectronique est un des avantages de la technologie hybride 
à couche. De telles bobines sont construites sous forme de spirales 
plates généralement de configuration rectangulaire (fig. 7.48). Afin 
de réduire la résistance, en tant que matériau on utilise de l'or. La 
largeur de la bande métallique va de 30 à 50 um, la distance entre 
spires étant de 50 à 100 um. Avec de tel- 
les dimensions géométriques, l’inductance 
par unité de surface varie de 10 à 
20 nH/mm°, c’est-à-dire que sur une sur- 
face de 25 mm? on peut obtenir une in- 
ductance de 250 à 500 nH. 

Le facteur de qualité des bobinages 
en haute fréquence est donné par l’ex- 
pression | 


On — oL{/rp, (7.10) 


où rn est la résistance de perte en haute AU Support | 
fréquence. Par exemple, à la fréquence 

de 100 MHz on peut réaliser des induc- Fig. 7.48. Bobine d’induc- 
tances avec un On — 50. À la différence tance à couche 

des condensateurs [v. (7.8a)], le facteur 

de qualité des bobines d’inductance augmente avec la fréquence. 
Les bobinages à couche intégrés peuvent donc être utilisés avec succès 
en hyperfréquences de l’ordre de 3 à 5 GHz. Le nombre de spires est 
dans ce cas de 3 à 5. 

La mise au point de bobinages classiques ramenés à de très faibles 
dimensions a rendu non raisonnable l'emploi des bobinages à couche, 
surtout aux fréquences inférieures à 50 ou 100 MHz, où, comme dans 
le cas des condensateurs, la préférence est donnée aux composants 
rapportés. 


CHAPITRE 8 


PRINCIPES DES CIRCUITS INTÉGRÉS 
NUMÉRIQUES 


$ 8.1. Introduction 


Le développement de la microélectronique s’accompagnait d’une 
sorte de « sélection naturelle » parmi un très grand nombre de circuits 
électroniques utilisés auparavant en électronique des transistors 
discrets. Une partie importante de circuits qui étaient considérés en 
réalisation discrète comme typiques et connaissaient une grande 
extension se sont révélés en réalisation intégrée non optimaux et 
parfois même inacceptables. Par contre, des circuits peu utilisés 
et très spécialisés de l’électronique discrète ont occupé en microélec- 
tronique une place de choix. En outre, étant une étape qualitative- 
ment nouvelle de la technique électronique, la microélectronique 
a naturellement fait naître toute une série de nouveaux circuits qui 
étaient inconnus auparavant et ne pouvaient être réalisés avec des 
composants discrets. 

De nos jours il ne serait pas raisonnable d'étudier les circuits 
électroniques dans le volume, dans les proportions et même dans 
l’ordre qui étaient justifiés encore il y a 10 ou 15 ans d'ici. Un tel 
exposé aurait plutôt un caractère encyclopédique et conduirait dans 
de nombreux cas à des conclusions et recommandations négatives 
quant à l'utilisation pratique de nombreux circuits en réalisation 
intégrée. Les circuits examinés au cours de chapitres 8 et 9 consti- 
tuent la «réserve d’or » que la microélectronique a héritée de la 
technique des transistors discrets et qui a constitué la base de son 
développement. 


$ 8.2. Classification des circuits électroniques 


Actuellement on convient de classer les circuits électroniques en 
deux grandes catégories : les circuits numériques et les circuits analo- 
giques. 

A la base des circuits numériques que l’on appelle encore circuits 
digitaux ou logiques, sont des portes de commutation à transistors 


les plus simples, analogues des contacts métalliques. Ces portes 
fondamentales se caractérisent par deux états stables: ouvert et 
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fermé. Les portes fondamentales servent de base pour l'élaboration 
de circuits plus complexes : logiques, bistables, à bascules (à détente) 
et autres. 

À la base des circuits analogiques sont les étages amplificateurs 
fondamentaux. À partir des étages amplificateurs on construit des 
amplificateurs complexes (à plusieurs étages), des stabilisateurs de 
tension et de courant, des convertisseurs de fréquence (modulateurs 
et détecteurs), des générateurs d’oscillations sinusoïdales et certains 
autres dispositifs. Parfois de tels circuits sont appelés linéaires ou 
quasi linéaires bien que cette appellation ne convienne qu'aux ampli- 
ficateurs et aux stabilisateurs et soit 
arbitraire dans le cas des autres circuits. 

Les traits spécifiques aux circuits 
numériques et analogiques peuvent être 
commodément expliqués à l’aide de ca- 
ractéristiques de transfert qui traduisent 
la variation de la grandeur de sortie 
en fonction de la grandeur d'entrée. Sup- 
posons, pour fixer les idées, que ces gran- 
deurs sont des tensions. 

Les caractéristiques de transfert typi- 
ques des circuits sont représentées par 
la figure 8.1. Le chiffre 7 désigne la 
caractéristique des circuits inverseurs 
dans lesquels à des tensions d’entrée bas- Fig. 8.1. Caractéristiques de 
ses correspondent des tensions de sortie transfert des circuits élec- 
hautes, et le chiffre 2, la caractéristique | tonique: : 

. . : 1, inverseurs,; 2, non inverseurs 
des circuits non inverseurs dans les- 
quels à des tensions d'entrée basses 
correspondent des tensions de sortie basses. Les circuits inver- 
seurs ont pris une grande extension. Les mêmes caractéristiques sont 
propres aux portes et aux étages amplificateurs fondamentaux. 
Pourtant l'utilisation de ces caractéristiques est radicalement difré- 
rente dans les deux catégories de circuits. 


(à l état RE et la tension ee entre seS hornes est voisine 
de zéro. Les -Signaux (tensions) agissant à l'entrée et à la sortie 
de la porte peuvent prendre l’une ou l’autre des deux valeurs: 

Soit Uoent À €t Usor 41 SOit Uent 8 et Usor 8- L'allure que la caracté- 
ristique de transfert prend entre les points À et P est sans impor- 
tance ; se elle se modifie (courbes en traits interrompus), les signaux 
de sortie restent pratiquement inchangés. Ceci signifie que les portes 
électroniques et donc les circuits numériques sont peu sensibles à la 
dispersion (tolérances) des paramètres, à la variation des paramètres 
avec la température (dérive thermique) et avec le temps (dérive tem- 
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porelle), ainsi qu'aux parasites électromagnétiques extérieurs (para- 
sites induits) et aux bruits propres. Cette dernière conclusion est 
illustrée sur la figure 8.1 par le fait que des petites variations de la 
tension AU, autour du point BP (dues aux bruits ou aux parasites 
induits par les courants extérieurs) ne modifient pratiquement pas 
la valeur du signal de sortie et n’affectent donc pas le fonctionnement. 
normal de la porte. 

Dans un étage amplificateur on utilise la partie continue, comprise 
entre les points a et b, de la caractéristique de transfert. Les si- 
gnaux d'entrée et de sortie peuvent prendre toutes les valeurs dans les 
limites de cette partie et sont liés par la dépendance fonctionnelle 
U;or = f (Uent). Il est évident que toute « déformation » de la 
caractéristique sur la partie a-b, quelle que soit sa cause, affectera 
directement la dépendance fonctionnelle indiquée et le fonctionne- 
ment du circuit. Par exemple, pour une même valeur du signal 
d'entrée ÜUent c le signal de sortie peut prendre des valeurs diffé- 
rentes: Üior c'> Usor c”- Ceci signifie que l’étage amplificateur et 
donc les circuits analogiques sont sensibles à la dispersion des para- 
mètres, à leurs dérives thermique et temporelle, ainsi qu'aux bruits 
et aux parasites induits. Cette dernière conclusion est illustrée sur 
la figure 8.1 par le fait que des faibles variations de la tension AU: 
autour du point C entraînent des variations notables du signal de 
sortie conformément à la fonction Usor = f (Uent). 

À l’intérieur de chacune des deux grandes catégories de circuits 
électroniques, numériques et analogiques, il existe bien entendu une 
classification plus détaillée et avant tout suivant la fonction assumée. 
Nous commencerons l’étude des principes des circuits, utilisés en 
microélectronique, par celle des portes à transistors et des circuits de 
commutation qui sont plus simples, bien qu'historiquement les pre- 
miers aient été développés les circuits analogiques (qui constituaient. 
la base de la radiotechnique, c’est-à-dire du premier domaine d’em- 
ploi des appareils électroniques). L'étude des circuits analogiques 
est réservée pour le chapitre 9. 


$ 8.3. Régime statique de la porte bipolaire fondamentale 


«4 Au régime statique de la porte, c’est-à-dire en ses deux points 
stables (A et B de la fig. 8.1), ce sont des contacts métalliques, que 
l’on ferme et couvre par un déplacement mécanique, qui possèdent 
des paramètres idéaux. Dans de telles portes mécaniques, le courant 
résiduel à l’état ouvert est déterminé par la qualité de l’isolement. 
et ne dépasse généralement pas 10-17? A. À l’état fermé, la tension 
résiduelle sur le contact se mesure par des fractions de microvolt 
pour un courant de l’ordre de 4 mA. D’après ces paramètres les 
portes mécaniques défient jusqu'à présent toute concurrence. 
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“Or, en régime dynamique, c’est-à-dire lors de la commutation 
d'un point stable à un autre point stable, les portes mécaniques cèdent 
beaucoup aux portes électroniques en fréquence limite de commu- 
tation (de basculement), en qualité et sûreté du contact et en durée 
de vie. C’est là des raisons pour lesquelles les portes mécaniques ont 
été remplacées dans les circuits numériques par les portes électro- 
niques. 

8.3.1. Points de fonctionnement.— La figure 8.2 montre le schéma 
de la porte à transistor bipolaire fondamentale. Le transistor est 
monté en émetteur commun (EC). Le circuit commandé (à interrom- 
pre) est le circuit de collecteur comportant une source d'alimentation 
E, et une charge représentée par la résis- 
tance À,. Le circuit de commande qui 
est celui de base contient une source de 
tension de commande Æ, et une résistance 
série Ry. 

; Si la tension Æ, est de polarité néga- 
tive, la jonction émetteur-base du transis- 
tor est polarisée en sens inverse, le tran- 
sistor est à l’état bloqué et le courant 
résiduel dans le circuit de charge est très 
faible. En conséquence, la tension ÜUce SUT Fig. 8.2. Porte à tran- 
la porte est voisine de Æ.. sistor bipolaire fonda- 

Si la tension Æ} est de polarité positive mentale 
et suffisamment grande, le transistor est à 
l’état conducteur, le circuit de charge est parcouru par un courant 
/, et la tension résiduelle sur la porte est voisine de zéro. 

De ce qui précède nous pouvons conclure que la porte considérée 
est un{|circuit inverseur| car une augmentation de la tension d'entrée 
EL des valeurs négatives jusqu'aux valeurs positives s'accompagne 
d’une diminution de la tension de sortie U,. de E, jusqu’à une faible 
tension résiduelle. 

Le courant résiduel et la tension résiduelle sont les principaux 
paramètres statiques de porte. Examinons-les de plus près. 

Lorsque la porte est à l’état bloqué, elle doit en toute rigueur 
satisfaire à la condition Æ£ 3, << 0. Pourtant, la jonction p-n au sili- 
cium reste également bloquée pour une tension positive si En, << 
<< 0,6 V (v. p. 95). Dans ce cas, les courants dans chacune des trois 
électrodes du transistor ne dépassent généralement pas quelques frac- 
tions de microampère. On peut donc négliger les chutes de tension 
développées dans les résistances R, et RQ et poser U, — ÆE, et. 
Use = E4. À l’état bloqué de la porte correspondent les points 
À de la figure 8.3. 

Lorsque la tension Æ, devient égale à U*, le transistor se débloque. 
Un courant de base J;,, et un courant de collecteur Z.,, qui lui est 
proportionnel, commencent à circuler, et le potentiel du collecteur 
diminue en conséquence (v. points Z de la fig. 8.3). Si la tension 
E, s'accroît encore, le potentiel de la base U;, reste égal à U* 
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(fig. 8.3, a), mais les courants continuent à augmenter et le potentiel 
du collecteur continue à diminuer ?. 

Au point ?, pour un courant de base 7,,, le potentiel du collecteur 
U, devient égal à U*, et la tension sur la jonction collectrice U,, — 
— U, — U, tombe à zéro. Si les courants s’accroissent encore, la 
tension ÜU., devient négative, c'est-à-dire directe, et le transistor 
commence à fonctionner au régime de double injection. Toutefois, 


1 


Fig. 8.3. Position des points de fonctionnement de la porte sur les caractéristiques 
statiques d'entrée (a) et de sortie (b) d’un transistor 


tant que la tension directe sur la jonction collectrice reste inférieure 
à la tension de débloquage (0,6 V, v. p. 95), l'injection de la part 
du collecteur est peu importante, si bien que le courant de collecteur 
continue à croître proportionnelle- 
ment au courant de base. 

C'est seulement au point 3, pour un 
courant de base 7,:, lorsque la tension 
directe U,, devient égale à la tension 
de débloquage (et le potentiel de col- 
lecteur tombe respectivement à envi- 
ron 0,1 V), que l'injection du collec- 
teur commence à s'opposer à une crois- 
sance ultérieure du courant de collec- 


teur, de sorte que ce dernier garde D Uce  Ures Uce 
par la suite une valeur pratique- 
ment inchangée. Fig. 8.4. Partie initiale de la 


Cette valeur maximale du cou- caractéristique de sortie ae 
rant de collecteur est appelée CouU- — Re de la 
rant de saturation et désignée par 
Te sat. De même, le régime de double | 
injection qui caractérise l'état conducteur de la porte est géné- 
ralement appelé régime de saturation d'un transistor. À l’état 


1) Dans la figure 8.3 et plus loin, on utilise pour la détermination des points 
-de fonctionnement la méthode des droites de charge: on porte sur l’axe des ten- 
-sions la tension donnée (dans le cas considéré, les valeurs de E; ou de Æ,) et on 
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conducteur (saturé) de la porte correspondent les points B de la fi- 
gure 8.3. Le courant de commande et la tension de commande cor- 
respondant à l’état conducteur sont désignés respectivement par 
+ + 
bp et Æ, 

La tension résiduelle agissant sur la porte au point B comporte 
deux composantes (fig. 8.4): 


Does = Use silos: (8.1) 


où U,e est la différence entre les tensions sur les jonctions, Le satrec 
la chute de tension dans la résistance horizontale de la couche de 
collecteur (fig. 7.6). 

La première composante est donnée par la formule (4.38c) qu’on 
peut mettre aisément sous la forme suivante: 


4 TS + lc sat/(Br +1) 
Gr Ti — Te sat/BN (8-2) 


Par exemple, si By — 100, Br = 1 et Ie sat = 15, alors Use Æ 27 mV. 
Si Le sat — 10 16, Uee s'élève jusqu'à 65 mV. Remarquons que c’est avant tout 
une augmentation du gain inverse B7 qui contribue à une diminution de la 
composante U,.. C'est ainsi que si l’on pose dans cet exemple B; = 3, les va- 
leurs de U,. seront respectivement de 12 et 40 mV. 


Use = Qr In 


La seconde composante (ohmique) varie dans de larges limites 
en fonction du courant de saturation et suivant la structure du tran- 
sistor. Par exemple, si 24 sat — 100 LA et rc —= 10 ohms (structure 
à couche enterrée), Z4 satree — 1 mV, c’est-à-dire que la seconde com- 
posante est très inférieure à la première. Au contraire, si Î4 sat = 
= 2mAetr,.. —= 100 ohms (structure sans couche enterrée), Ze satrec = 
= 200 mV, c’est-à-dire que la seconde composante est nettement 
plus grande que la première. C’est pour cette raison que dans les 
CI de commutation on utilise toujours des transistors à couche enter- 
rée. La tension résiduelle totale varie généralement de 50 à 100 mV. 

8.3.2. Critère de saturation.— En partant de la figure 8.3 il 
n’est pas difficile d'obtenir Les expressions suivantes pour le courant 
de base assurant le débloquage du transistor et pour le courant de 
saturation du collecteur : 


I$ = (Eÿ — U*)/R»: (8.3a) 
Lo sat = (Ee — Ure)/Re & ER. (8.3b) 


Puisque la tension U* ne dépend que faiblement du courant, on 
peut considérer qu’au régime de saturation les courants de la porte 
sont déterminés par les circuits extérieurs (Æ}, R, et E,, R:). 
Autrement dit, pour le calcul de la porte, les courants 15 et Z4 sat 


trace à partir de ce point la courbe caractéristique courant-tension de la charge 
(dans le cas considéré, des résistances R}, ou R.). Le point d’intersection des 
deux caractéristiques, principale et de la charge, détermine le courant et la 
tension dans le circuit correspondant. | 
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peuvent être considérés comme des grandeurs données indépendantes 
et les tensions comme des fonctions des courants. 

Un critère formel de saturation d’une porte (c’est-à-dire de régime 
de double injection) est la condition que la tension sur la jonction 
collectrice soit directe. Dans les formules d’Ebers et Moll (4.32), 
les tensions directes sont de signe positif. Le critère de saturation 
peut s’écrire donc sous la forme: ÜU, => 0. Pourtant, si les courants 
sont donnés, un tel critère se révèle peu commode. On le remplace 
par un critère de saturation dit de courant: 


BJ$ > le sat» (8.4) 


où B est le gain en courant de base dans le montage en direct. 


Fig. 8.5. Connexion des portes en parallèle : 
a, Schéma ; b, répartition des courants 


Le critère (8.4) est facile à obtenir à partir de la formule (4.34) 
si l’on exprime la tension U, par l'intermédiaire des courants, intro- 
duit 2, = 1, +1, et pose VU, > 0. 

L’inégalité (8.4) doit être suffisamment forte pour que des varia- 
tions inévitables des grandeurs qu'elle fait intervenir ne provoquent 
pas la sortie de la porte du régime de saturation et donc une brusque 
croissance de la tension résiduelle. 

La force de l'inégalité (8.4) est caractérisée par un paramètre 
spécial appelé degré de saturation : 


S = BIÿI, cu. (8.5) 


La valeur S$ — 1 correspond à la limite du régime saturé (passage 
au régime actif), la valeur S$ — © au courant de collecteur nul et 
la valeur S$ — B à l'égalité des courants de base et de collecteur. 
Dans la figure 8.3, b le degré de saturation S Æ 2. 

8.3.3. Connexion des portes en parallèle. — En pratique, une 
même source de tension Æ} sert souvent à commander plusieurs 
portes. Dans un tel cas les portions base-émetteur de ces portes se 
trouvent connectées en parallèle. La figure 8.5, a montre le schéma 
de deux portes montées en parallèle. Il est évident que le courant 
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de base total 7; se répartit (se partage) entre les bases des deux tran- 
siStots : 


Tr = pi + lpe- 


Si les transistors eux-mêmes et leurs régimes de fonctionnement sont 
identiques, le courant total se partage en deux parties égales: 


Loi — Lpo — Holy: 


Si les caractéristiques d'entrée des transistors ne sont pas identiques, 
la répartition du courant 7, pour une même VU; — U* peut être 
inégale (v. courants Jÿ1 et Zÿ2 sur la fig. 8.5, b). 

Pour évaluer analytiquement une telle répartition inégale, utili- 
sons la formule (4.38a). Pour la porte considérée, la tension Up 
est la tension d'entrée U,. En passant dans la formule (4.38a) du 
gain @, au gain B, en tenant compte de la relation (4.33) et en 
posant pour simplifier à, & 1, on obtient 


Le + (Br es 1) T5 
Blu 0 28) 


C’est l'expression analytique de la caractéristique d'entrée d’une 
porte de paramètres Z,, B, et Lo. 

La dispersion des paramètres J,, et B, dans les circuits intégrés 
est relativement petite parce que sur la pastille les transistors inté- 
grés sont très proches les uns des autres. Quant aux courants J,, 
dans les circuits de commutation complexes ils peuvent prendre des 
valeurs nettement différentes. La formule (8.6) montre que pour les 
mêmes valeurs de l/}, le courant 7; sera moins intense dans le transis- 
tor dont le courant /, est plus grand, et que donc Île degré de satura- 
tion de ce transistor sera moins élevé. Si la différence entre les cou- 
rants /, est suffisamment grande, le transistor à courant plus intense 
peut être non saturé du tout, ce qui troublera le fonctionnement 
normal de la porte. ; 

IL est facile de voir que la différence notable entre les courant 
de base des portes mises en parallèle est due à une grande pente de Ia 
caractéristique courant-tension au voisinage de la tension U*. Une 
égalisation des courants 7, peut donc être obtenue par une diminu- 
tion de la pente de la caractéristique courant-tension. À cet effet, 
on place en série avec les bases de chacun des transistors des résis- 
tances À de même valeur ohmique (dessinées en pointillé sur Ia 
fig. 8.5, à). | 

Les caractéristiques courant-tension résultantes sont construites point par 
point : en se donnant un courant J,, on ajoute la tension U} correspondante À Ia 
tension Z,R pour obtenir un des points de la nouvelle caractéristique; puis on 
réunit les points ainsi obtenus par une courbe continue. Dans la figure 8.5, b, 
les courbes résultantes sont indiquées en pointillé. Comme le montre cette figure, 
ce sont pratiquement des droites partant du point U* et présentant une pente 
correspondant à la valeur de la résistance R. Pour ces caractéristiques courant- 
tension, les courants 7,7 et [,: correspondant à la tension Ur sont presque 
égaux. 
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Ui = pr In 


Remarquons que la résistance de la base r, joue le même rôle 
qué la résistance extérieure À. Pourtant des valeurs typiques r, — 100 
à 150 ohms ne sont pas suffisantes pour une égalisation indispensable 
de la caractéristique courant-tension. La somme r, + R peut être 
considérée de façon formelle comme une résistance équivalente de 
la base. Le transistor ayant une telle résistance se caractérise par une 
valeur accrue de la tension directe sur la jonction émettrice U, — 
= UX + J,R. Si, par exemple, J, = 1 mA et R = 0,5 kilohm, U, Æ 
= 1,2 V. 

8.3.4. Connexion des portes en série.— Des portes séparées sont 
utilisées principalement dans des circuits analogiques. Quant aux 
circuits numériques, ils sont caractérisés par le fonctionnement 
en commun de plusieurs portes con- 
nectées en série, c'est-à-dire groupées 
en.cascade. Dans une telle cascade |Cha- 
cune des portes commande celle qui la 
suit et est à son tour commandée par 
celle qui la précède. 

Considérons la cascade de portes re- 
présentée par la figure 8.6. La porte 
T4 figurée en pointillé ne sera pas mo- 
mentanément prise en considération. Si 
le transistor TZ est à l’état conducteur 
- et saturé, le potentiel U.., et le potentiel 

ÜUpo qui lui est égal sont voisins de zéro 

Ÿ et le transistor T2 est donc bloqué. Dans 

Pig. 8.6. Connexion des por- CS conditions, la base du transistor T3 

tes en série est parcourue par un courant circulant 

depuis la source Æ, à travers la résis- 

tance R,, si bien que le transistor T3 

est conducteur. On voit que la cascade se caractérise par ljalter- 
nance des portes ouvertes et fermées. 

Les schémas équivalents des circuits de collecteur des transistors 
saturé et bloqué sont montrés à la figure 8.7. Ces schémas permettent 
de déterminer le régime des circuits de base des transistors comman- 
dés. En comparant le schéma de la figure 8.7, a et le schéma général 
de la figure 8.2, écrivons les paramètres du circuit de base d’un tran- 
sistor bloqué: 


Fr = Use Û;: R;, & 0, (8.7a) 


où Æ£;5 est la tension de « bloquage ». La comparaison des schémas 
de la figure 8.7, b et de la figure 8.2 donne Îles paramètres du circuit 
de base d’un transistor conducteur : 


Er E.,; R,& RS. (8.7b) 


En introduisant dans l’expression (8.3a) les valeurs données 
par (8.7b), on obtient ui valeur du courant de base de débloquage: 


—(E, — U*VR.. (8.8) 
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Le courant de collecteur d’un transistor saturé est donné par la 
même formule (8.3b) qui est valable pour une porte « isolée »: 


Le sat = (Ece — Ures)/Re À EclRe. (8.9) 


On voit que dans la cascade de portes connectées en série les 
courants de collecteur et de base sont presque égaux. 


Fr 


Transistor T2 bloqué 
7 
l 


ré 
un 


Transistor T? bloqué 
Transistor TS conducteur 


Transistor TI 
salu 


a) b) 


Fig. 8.7. Schémas équivalents d’une porte bipolaire: 
a, à l’état bloqué; b, à l’état conducteur (saturé) 


Introduisant les expressions (8.8) et (8.9) dans l’expression (8.4) 
donnant le critère de saturation, on obtient une limitation imposée 
au gain : 


B> EE. — U*). (8.10) 


Cette dernière expression montre que même avec des tensions d'ali- 
mentation minimales Æ£, == 14 à 1,2 V on obtient B > 2,4 à 3,3, 
ce qui est facile à réaliser aux régimes de fonctionnement habituels. 

Le degré de saturation d’une porte utilisée en cascade s’exprime 
en conformité avec (8.5), par 


S=B(E, — U*YE.. (8.11) 


Avec des valeurs habituelles de la tension d'alimentation (3 à 5 V) 
le degré de saturation peut atteindre 50 à 100 et même plus. 
Soulignons pour conclure que la tension agissant sur une porte 
fonctionnant en cascade varie dans des limites plus étroites que 
sur une porte utilisée séparément. En effet, pour une porte isolée 
à l'état bloqué on a : VU, — E, (v. point À de la fig. 8.3, b), alors 
que pour une porte bloquée fonctionnant en cascade (T2 de la fig. 8.6) 
U, = U*. Cette particularité tient à ce que le collecteur d’un tran- 
sistor bloqué est relié à la base d’un transistor conducteur qui le suit. 
8.3.5. Sortance d’une porte.— Le cas typique pour les circuits 
de commutation est celui où des portes connectées en série sont com- 
binées avec celles couplées en parallèle. A savoir, dans une cascade 
de portes en série chacun des transistors peut commander non pas 
une seule mais plusieurs portes couplées en parallèle. Par exemple, | 
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dans la figure 8.6 les lignes en traits interrompus montrent que le 
transistor 72 commande non seulement la porte 73, mais aussi 
la porte T4 et dans le cas général encore plusieurs portes. 
_ On appelle sorfance (en anglais fan out) ou charge maximale ou 
encore facteur de charge de sortie d'une porte le nombre maximal de 
Es qui peuvent être branchées en parallèle à sa sortie sans que 
e fonctionnement en devienne incorrect. Désignons ce nombre par n. 
Supposons que le courant de débloquage total (8.8) se divise en 
parties égales entre n bases : la base de chacune des portes branchées 
en parallèle sera alors parcourue par un courant 
__ À Ec—U* 
Re ” 


Le courant /ÿ1 doit satisfaire au critère de saturation (8.4), 
où de courant de collecteur J, sat est donné comme précédemment 
par:l’expression (8.9). I1 n’est pas difficile d'obtenir à partir de la 
DORE DOn (8.4) une limitation de principe imposée à la sortance: 


n < B. (8.12a) 


Or, en réalité on doit imposer une contrainte plus sévère parce qu'il 
faut assurer non pas une simple saturation (c’est-à-dire S => 1), 
mais un degré minimal de saturation S:;,. Dès lors, compte tenu de 
(8.5), la sortance sera limitée par une inégalité plus forte: 


B  Ec—U* 
S'min Ec ° 


Par exemple, si = 3 V, B = 100 et Sin — 4, n < 18. 
En se donnant une . de S min on doit en particulier tenir compte 
de la dispersion des courants de base par suite de la non-identité 
des caractéristiques d'entrée (v. n. 8.3.3). 


n< 


(8.12b) 


$ 8.4. Porte bipolaire fondamentale en régime transitoire 


Les phénomènes transitoires se produisent sous l'effet de varia- 
tions par échelons du signal d'entrée. Les diagrammes temporels des 
courants et des tensions intervenant dans la porte sont représentés 
à la figure 8.8. 

On voit que les impulsions de sortie (i, et u.) sont décalées dans 
le temps par rapport à l’impulsion d'entrée (e,) et que leurs fronts 
avant et arrière ont des durées finies. On distingue respectivement 
les temps de retard à la croissance et à la décroissance (ta et tas) et 
des durées ou les temps de croissance (temps de montée) et de décrois- 
sance (&, et fr) des fronts d’impulsion. Les accroissements de la ten- 
sion de collecteur sont liés aux accroissements du courant de collec- 
teur par la relation suivante: 


Ue = —— loue 
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8.4.1. Retard à la croissance.— Cette première étape du phénomè- 
ne transitoire tte ne par la charge de la capacité d'entrée 
d'un transistor bloqué j(fig. 8.9). Cette capacité commence à se 
charger lorsque la tension de commande varie brutalement de Æ; 
à Eïÿ. Sa charge se décrit par l'équation 


un (t) = Eÿ (Lee) — Ege”e, 


OÙ Te — Cent Rp est la constañte de temps de la charge. 
L'étape de la charge se termine à l'instant où la tension crois- 
sante U, devient égale à U* et la jonction émettrice du transistor 


- 
ë Un 


ï fe 
le | | Ze sat t 
I LT 
res 
à HR Fa + 


Fig. 8.8. Phénomènes transitoires dans Fig. 8.9. Schéma équivalent 
une porte à transistor bipolaire de la porte dans l'étape 
du retard à la croissance 


se débloque. Par conséquent, le retard à la croissance £q1 peut être 


déterminé en posant up (ft) = U*; il s'exprime par 
ES+E; 
Ej—U* : 
Si, par exemple, £5 = 0 [v. (8.7a)l et EE = 3 V, ta, & 0,25 vi. 
On considère généralement que la capacité d'entrée est égale à la 
somme des capacités de barrière des jonctions émettrice et collectrice : 


tas == Te In (8.13) 


Cent = Ce + Ce. (8.14) 


En posant Cent = 2 pF et R; — 2 kilohms, on obtient t — 4 ns. 
Alors, avec Les valeurs de Æ5 et EŸ adoptées ci-dessus, on a ta, & 1 ns. 

8.4.2. Formation du front avant.— La croissance du courant de 
collecteur et la décroissance de la tension de collecteur dans la 2-ième 
étape du régimé transitoire se produisent dans les conditions d’un 
courant de base 75 donné [v. (8.3a)l. Aussi, faut-il utiliser pour 
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l’analyse la constante de temps équivalente (4.67). Ecrivons-la sous 
la forme suivante: 


To =T+(B+1)C.Re. (8.15) 


Pour des valeurs typiques de la durée de vie t on peut prendre 
100 ns (en l’absence d’impureté d’or) et 10 ns (en présence d’impureté 
d’or). Quant à la constante de temps de la capacité du collecteur, 
pour des valeurs typiques C, = 0,5 pF, B = 100 et R, — 2 kilohms, 
elle vaut près de 100 ns. Ceci signifie que le rôle de cette constante 
de temps est toujours essentiel et, dans des transistors dopés à l’or, 
il est déterminant. Dans les exemples qui vont suivre on a adopté 
une certaine valeur moyenne 7T,, = 150 ns. 

En introduisant dans la relation 7, — BJ; la valeur de B (s) 
donnée par (4.58), en posant 7; = 15, TB — T,. et en passant à l’ori- 
ginal, on obtient 


ie. (t) = Bli (A —e7"'oe), (8.16) 


Lorsque f —- co, la valeur asymptotique du courant est 7, (oo) = 
— BJ$ (v. fig. 8.8). Pourtant le courant ne peut pas atteindre cette 
valeur parce qu’à l'instant ft. il prend la valeur Z4 :4t, de sorte que 
le transistor passe du régime actif au régime de saturation et donc 
la relation de départ 7, — BJ, cesse d’être valable. Le temps de 
croissance ft, se détermine facilement à partir de (8.16) si l’on y intro- 
duit Le (£) — Le sat : 


te = Te ln [BIS/(BIÉ — Ie sat). (8.17) 


Soit, par exemple, B — 100. Alors, #, = 0,1 tv, si 15 = 0,1 I sat 

4 tr = 0,01 7,, si 1ÿ — Le sat. En posant Toe — 100 ns, on ‘obtient 
Zæ 15 ns dans le premier cas et £, — 1,9 ns dans le second. 

L: expression (8.17) montre que le temps de croissance est d'autant 
plus court que le courant de débloquage est plus élevé. 

8.4.3. Accumulation de la charge.— Dès que le transistor passe 
à saturation, aucune modification extérieure notable ne se produit 
dans la porte. Pourtant, le stockage de la charge continue et dans 
cette étape la charge s’accumule non seulement dans la couche de 
base mais également dans la couche de collecteur (fig. 4.9). 

Au début de l’étape, lorsque le transistor est à la limite du régime 
actif, la charge est déterminée par l’expression (4.10b). En y intro- 


duisant FT c sat + 1ÿ et en tenant compte de (4. 46), écrivons 
pour la charge à la limite l'expression suivante: 
Qiim "— (Le sat + Î6) tir. (8.18) 


À la fin de l'étape, la charge en régime établi est donnée par 
l'expression (4.12). En y portant 7, = 15, on obtient 


Q*= ir, (8.19) 
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où t est le temps moyen de vie des porteurs dans Îles couches de base 
et de collecteur. 

Le rapport des charges Qiim et Q* dépend du rapport des courants 
Le sat et 15, c’est-à-dire du degré de saturation. Dans la plupart des 
portes, les courants Z, sat et 15 ont des valeurs comparables, alors 


que les paramètres £4, et t sont très différents: 14, << T. Aussi, en 
pratique, a-t-on le plus souvent l'inégalité Qiin< Q*. 

Puisque les courants ne varient pas dans l’étape considérée, la 
charge ne s’accumule que grâce aux porteurs engendrés par agitation 
thermique, donc la vitesse d’accumulation est déterminée par la 
durée de vie des porteurs. L'accumulation de charge est un phénomène 
exponentiel décrit par l'expression suivante: 


Q(#)=0Q (0) e-#7+0Q (co) (1—e-#/), (8.20) 


où Q (0) et Q (œ) sont respectivement les valeurs initiale et finale 
de la charge. 

Compte tenu de l'inégalité Qiim <& Q*, négligeons la charge 
Q (0) entrant dans l'expression (8.20); puis, supposons que le phé- 
nomène d’accumulation se termine au niveau de 0,95 Q (cæ). Alors 
on obtient à partir de l’expression (8.20) pour le tempsd’accumulation: 


da = BT. (8.21) 


Par exemple, si t — 30 ns, f, & 90 ns. 

Pour que l’accumulation arrive à s'achever, la durée de l’impul- 
sion de débloquage t* (fig. 8.8) doit être plus grande que le temps 
d’accumulation t,. Dans le cas contraire, à l’instant de commutation 
inverse la charge accumulée sera inférieure à la valeur établie Q (co). 
À savoir, si l’on néglige comme précédemment la charge © (0), 
la valeur de la charge à l'instant £* aura pour expression 


Q) = it (t—e-""). (8.22) 


Dans le cas de courtes impulsions, cette valeur peut constituer une 
petite fraction de Q (oo). 

8.4.4. Retard à la décroissance. — La charge accumulée dans les 
couches et dans les jonctions du transistor ne peut pas varier d’une 
manière instantanée. [Il en est de même des tensions attaquant les 
jonctions émettrice et collectrice. Par conséquent, à l’instant où la 
tension de commande £} est commutée de la valeur Æ$ à la valeur 
E; (en particulier à 0), des polarisations directes voisines de U* se 
conservent sur les deux jonctions p-n. Dans ces conditions, le courant 
de collecteur ne varie pas et reste égal à Z, sat. Quant au courant 
de base, il prend la valeur 


15 = (E5 — U*)/Ry. (8.23) 


Si la porte fonctionne en cascade, son bloquage se produit par suite de la 
saturation de la porte qui la précède. Dans ce cas, le courant de bloquage 75 
peut être déterminé à l’aide du schéma équivalent représenté par la figure 8.10. 
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Dans ce schéma, le transistor (précédent) saturé est représenté par la résistance 
re. et la tension U,. (cf. fig. 8.7, a), et le transistor qui se bloque, par sa résistance 


de base r,. En négligeant en première approximation le courant J5, la tension 
Uce et la résistance r,., on obtient la valeur initiale du courant de bloquage: 
15 = —U*/r,. (8.24) 


Soit, par exemple, r, — 100 ohms, alors 7j Æ —7 mA; cette valeur peut 


être plusieurs fois plus grande que celle du courant de débloquage 15, surtout 
lorsque les portes fonctionnent en microrégime. 


+E, Si l’on n'introduit pas les hypothèses simplifi- 
ag —— catrices mentionnées plus haut, la valeur du 
. : mn courant Jj sera un peu plus petite. 
Aci! lb 
Es je Le saut de courant de base de la 
1 <— valeur JZ$ à la valeur 75 entraîne une 


décroissance progressive ou, comme on 
le dit, une résorption de la charge de 
la valeur Q* jusqu’à la valeur Qu Lv. 
(8.19) et (8.18)1. 

La résorption se produit dans les 
mêmes conditions que l’accumulation, 
| c'est-à-dire à courants extérieurs cons- 
de ne de tants. Par suite, la vitesse du phéno- 
da résorption (la porte précé- mène de résorption se détermine par 

dente étant saturée) la même constante de temps t et l’équa- 

tion de résorption est la mêmeque celle 
d’accumulation (8.20). Pourtant les valeurs initiale et établie de la 
charge seront différentes. 

À savoir, la charge initiale dans l'étape de la résorption est égale 
à la charge finale dans l’étape de l’accumulation. Si l’impulsion de 
débloquage est suffisamment longue, cette charge se décrit par la 
formule (8.19). Posons donc 


Q (0) = 1ÿr. (8.25a) 


La charge établie (asymptotique) se détermine toujours par le courant 
de base, c’est-à-dire dans ce cas par le courant de bloquage /5: 


Q (00) = I5r. (8.25b) 


Puisque 15 << 0, la quantité Q (oo) est négative. Ceci signifie que 
dans ce cas elle doit être considérée non comme une charge réelle 
mais seulement comme sa valeur asymptotique. 

La fin de l'étape de la résorption se caractérise par le fait que la 
concentration des porteurs excédentaires sur la frontière entre la 
base et le collecteur décroît jusqu’à zéro et la tension inverse se réta- 
blit sur la jonction collectrice. Ce n'est qu'après cela que le courant 
de collecteur peut commencer à diminuer et le front arrière de l’im- 
pulsion à se former. | 

Le retard à la décroissance t3, ou le temps de’résorption t. est l’in- 
tervalle de temps pendant lequel la charge décroît de la valeur ini- 
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tiale Q (0) jusqu’à la valeur de la charge résiduelle G,., correspondant 
au commencement du bloquage de la jonction collectrice. 

La charge résiduelle est généralement plus petite que la charge 
à la limite (8.18), cette dernière étant à son tour de beaucoup infé- 
rieure à la charge qui s’accumule en régime de saturation (v. petit- 
texte, p. 282). On peut donc, en première approximation, négliger 
la charge résiduelle et déterminer le temps de résorption à partir de 
l'équation (8.20) posant Q (it) — 0. Alors, compte tenu des expres- 
sions (8.295), on obtient 


hits 8.26 
LT n +Ar) (8. ) 
où | Z5 | est le module du courant de bloquage. Si, par exemple, le 
rapport des courants est compris entre 0,2 et 5,0, le temps de résorp- 


tion est de (0,2 à 1,6) t et, pour t — 30 ns, varie de 6 à 50 ns. 

La formule (8.26) montre que le temps de résorption, c’est-à-dire 
le retard à la décroissance, est d'autant plus petit que le courant 
de débloquage 1ÿ est moins élevé et le courant de bloquage Ji est 
plus élevé. Vu qu'une faible valeur du courant de débloquage con- 
duit à une augmentation du temps de croissance [v. (8.17)], il est 
désirable d’augmenter en premier lieu le courant de bloquage. 
Ce procédé est largement utilisé lors de la conception des portes. 

8.4.5. Formation du front arrière. — Après l'étape de la résorption 
commence la dernière étape du phénomène transitoire, celle du blo- 
quage du transistor. Cette étape se prête plus difficilement que les 
autres à une analyse quantitative parce que la valeur de la charge 
résiduelle est relativement petite, alors que la forme de la réparti- 
tion des porteurs dans la base est plus complexe. 


Commençons par examiner le cas le plus simple où le courant de bloquage 
est si faible qu’au début de l’étape considérée la distribution des porteurs corres- 
porc au régime actif normal (fig. 8.11, a). La charge initiale est alors égale à 
a charge limite: Q (0) — Qjim: la valeur de Qjim est donnée par la formule 
(8.18). La constante de temps caractérisant une décroissance ultérieure de la 
charge est la même que celle de la décroissance du courant de collecteur, c’est-à- 
dire tie LV. (8.15)]. La valeur asymptotique de la charge est la même que dans 
l'étape de la résorption: Q (oo) — Q-; la valeur de Q- est déterminée par l’ex- 
pression (8.25b). La formation du front arrière s'achève à l'instant où le courant 
de collecteur et, avec lui, la charge décroissent jusqu'à zéro. 

En introduisant dans (8.20) Va valeur Q (t) — 0, en remplaçant dans les 


exposants T par Te et en utilisant les valeurs de Q (0) et de Q (œ) indiquées 
plus haut, on obtient pour le temps de décroissance l'expression suivante : 


tf —Toe In (a+ “ose, (8.27) 
[151T 


Les conditions initiales adoptées pour obtenir l'expression (8.27) sont 
valables pour des courants de bloquage suffisamment petits, très inférieurs au 
courant de saturation. En pratique, un tel cas ne se présente que rarement. Le 
plus fréquement le courant de bloquage est comparable ou même supérieur 
au courant de saturation. 
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La figure 8.11, b montre les distributions initiales des porteurs 
de charges pour un courant de bloquage suifisamment grand, quelques 
fois seulement plus petit que le courant 74 ,4t. Aux fins de comparai- 
son, on a reproduit en traits interrompus les distributions indiquées 
à la figure 8.11, a. On voit que les surfaces au-dessous des courbes 
sont nettement plus petites dans ce cas qu’au régime actif. Ceci 
confirme qu'à la fin de l'étape de la résorption la charge résiduelle 
est inférieure à la charge limite (v. p. 283). Par conséquent, le temps 


() 0,54 D x 
C) 


Fig. 8.11. Distribution de concentration des porteurs dans la base dans l'étape 
de bloquage pour des courants de bloquage faible (a), moyen (b) et grand (c): 
1, transistor à diffusion; 2, transistor à dérive 


de décroissance sera plus court que celui calculé à l’aide de la formule 
(8.27). Pourtant la particularité principale du cas considéré réside 
non en cette différence purement quantitative, mais en une modifica- 
tion de structure du front arrière. 

À savoir, à un certain instant f,, la concentration des porteurs 
de charges sur la frontière entre la base et l’émetteur devient elle 
aussi nulle. Après cet instant, les deux jonctions, collectrice et 
émettrice, fonctionnent avec des polarisations inverses. Un tel régime 
de fonctionnement d’un transistor doit être considéré de façon for- 
melle comme un cut-off. Pourtant, à la différence d’un cut-off « ordi- 
naire » lorsque la charge excédentaire dans la base est nulle et les 
courants dans les jonctions sont infimes, dans le cas considéré la 
base conserve, malgré les polarisations inverses, une certaine charge 
résiduelle (correspondant à la surface hachurée) et les courants ont 
des valeurs finies bien déterminées. Un tel régime est appelé cut-0f} 
(ou bloquage) dynamique. 

Au régime de cut-off dynamique tous les trois courants du transis- 
tor décroissent jusqu'à zéro avec une constante de temps Tout-oft 
dont la valeur est indiquée plus loin. La constante de temps Teut-ott 
est beaucoup plus petite que la constante de temps 1,. qui détermine, 
le régime de bloquage jusqu’à l’instant t.. C’est pourquoi la partie 
finale du front arrière sera plus tombante que la partie initiale. | 
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Comme il a été dit à plusieurs occasions, le courant de bloquage 
15 est généralement comparable ou supérieur au courant Î, sat. 
Dans le cas des courants si intenses la distribution des porteurs de 
charges à la fin de l’étape de la résorption et au commencement de 
l'étape du bloquage sera celle de la figure 8.11, c (courbe pour t = O). 
Cette distribution correspond déjà au régime de cut-off dynamique 
et donc tout le front arrière se forme avec une constante de temps 
Teut-otr, Si bien que le temps de décroissance devient suffisamment 
court (fig. 8.8). 

La constante de temps de cut-off peut être déterminée d’une façon 
erossièrement approchée en partant du fait que pour quitter la base 
en traversant l’une ou l’autre des jonctions, les porteurs excédentaires 
situés dans la partie centrale de la base doivent parcourir une distance 
égale à !/, w (fig. 8.11, c). Par conséquent, le temps correspondant 
sera en vertu de (4.46) 4 fois plus court que le temps de transit dans 
toute la base. Aussi, en utilisant les expressions (4.47a) et (4.66), 
peut-on écrire la constante de temps de cut-off sous la forme suivante : 


Teut-oft = 0,29ttr + CeRe: (8.28) 


Le premier terme du second membre de cette expression est dans la 
plupart des cas sans importance, de sorte que la constante de temps 
Teut-ott Se détermine par la constante de temps de la capacité du col- 
lecteur. Par exemple, si f;, — 0,2 ns, C, = 0,5 pFet R,; = 1kilohm, 
on obtient Tout-ott & Cehe = 0,9 ns. 

Le temps de décroissance au niveau de 0,1 de courant initial 
I, sat s'exprime par la relation 


lt — 2,3Tcut-oft- (8.29) 


Pour Teut-otr — 0,9 ns on obtient f, & 1,1 ns. 

8.4.6. Influence de la capacité de charge.— Si la porte fonctionne 
sur une charge capacitive (par exemple sur l’entrée d’un transistor 
bloqué, v. fig. 8.9), les temps de croissance et de décroissance des 
impulsions de courant et de tension peuvent avoir des valeurs net- 
tement différentes. Par exemple, la décroissance du courant se pro- 
duit toujours avec une faible constante de temps Teut-orr, alors que 
la tension croît avec une constante de temps nettement plus grande 
CenRes OÙ Cen est la capacité de charge (v. courbe en traits inter- 
rompus de la fig. 8.8). 

Si Cen > Ce, condition qui est souvent réalisée en pratique, le 
front arrière de l’impulsion de courant peut être considéré comme 
étant pratiquement vertical, tandis que le front arrière de l’impulsion 
de tension a une durée déterminée par (v. fig. 8.8): 


ltu &R 2,3 CenhRc: (8.30) 


Une différence analogue entre les temps de croissance du courant 
et de la tension a lieu lors du débloquage de la porte si la capacité 
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de charge est supérieure à la capacité du collecteur. Dans un tel cas, 
le front avant de l’impulsion de courant peut lui aussi être considéré 
comme pratiquement vertical, et le temps de croissance de l’impul- 
sion de tension se décrit par l’expression (8.30). 


$ 8.5. Porte à transistor Schottky 


Pour accroître la rapidité des portes, un des problèmes prin- 
cipaux qui se pose est la réduction du retard à la décroissance, c’est-à- 
dire du temps de résorption de la charge excédentaire. À cet effet, 
il faut, comme le montre l’expression (8.26), diminuer le courant de 
débloquage 1ÿ, c’est-à-dire le degré de saturation S. Or, comme il 
résulte de (8.17), ceci conduit à une augmentation du temps de crois- 
sance de l’impulsion. En outre, dans des conditions réelles, le degré 
de saturation doit dépasser la valeur minimale Sn (v. n. 8.3.5). 
Sinon, une diminution même minime du gain B ou du courant Jÿ 

+Eo fait passer le transistor au régime actif, 
ce qui s'accompagne d’une augmenta- 
tion de la tension résiduelle sur la 
porte. 

Un procédé communément admis qui 
permet d'éviter la saturation du tran- 
sistor et en même temps des complica- 
tions indiquées est l'introduction dans 
la porte d’une réaction non linéaire. Pro- 
Fig. 8.12. Porte à réaction posé pas B. Kononov dès 1955, Gé: pro 
non linéaire (à transistor Cédé consiste à insérer une diode entre 

Schottky) le collecteur et la base du transistor 
ig. 842) l 

Lorsque le transistor est bloqué ou fonctionne en régime actif, 
son collecteur est porté à un potentiel positif par rapport à la base; 
la diode est donc polarisée en sens inverse et n’a pas d'influence sur 
le fonctionnement de la porte. Lors de la formation du front avant, 
à l'instant où le potentiel du collecteur par rapport à la base passe 
par zéro et devient négatif, la diode se débloque et est attaquée 
par une tension directe ÜUä. Si cette tension est inférieure à 0,9 V 
(ce qui est caractéristique des diodes Schottky, v. $ 3.3), la jonction 
collectrice est pratiquement bloquée et donc le régime de double 
injection et l’accumulation de charge excédentaire qui caractérisent 
le régime de saturation sont exclus. De même, lors du bloquage de la 
porte, l'étape de la résorption de la charge excédentaire et le retard 
à la décroissance n'auront pas lieu.{La combinaison d’un transistor 
ordinaire et d’une diode Schottky.que nous venons de considérer 
a reçu le nom de transistor Schottky\ 

Il est facile de voir que l’absence de saturation dans un transistor 
Schottky tient à ce que la tension directe sur la diode (U%) est infé- 
rieure à la tension directe sur la jonction p-n au silicium (U/*). 
Si, au lieu de la diode Schottky, on utilisait une diode ordinaire 
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(jonction p-n), il faudrait réduire artificiellement (en modifiant le 
schéma) la tension directe sur la diode, en intercalant en série 
une f.é.m. e — —(0,2 à 0,3) V. C'est ce qu'on faisait avant l’appari- 
tion des diodes Schottky au cours des années 50 et 60. À présent 
il n’est pas besoin de considérer les schémas utilisés à cet effet. 

La tension résiduelle sur la porte à transistor Schottky est légère- 
ment supérieure à celle sur la porte ordinaire. À savoir 


Ues = U* — U# = 0,2 à 0,3 V. 


Pourtant cet inconvénient est compensé par une rapidité accrue parce 
que le transistor fonctionne en permanence au régime actif. 

Il convient de souligner que la porte à transistor Schottky, bien 
qu'elle ne soit pas en saturation, est peu sensible aux variations du 
gain B et du courant de débloquage puisque la tension résiduelle 
dépend faiblement de ces grandeurs et le courant J, garde donc sa 
valeur donnée par l'expression (8.3b). 

Le retard à la croissance t,, et le temps de croissance f, sont les 
mêmes que dans une porte saturée. Pourtant le bloquage se produit 
différemment. 

Au premier instant, lorsque le courant de commande 1, prend 
la valeur de 73, le courant 7, ne varie pas, alors que le courant 7} 
varie de même quantité que le courant J,: 


Ât == = 120 


Le transistor étant au régime actif, le courant de collecteur décroît 
sous l'effet du saut AJ, avec la constante de temps 7... Dans ces 
conditions, les accroissements AJ, passent en totalité à travers la 
diode D et diminuent le courant 7: 


a (6) = Ta — BIAI,] (1—e7"Toe), (8.31) 


où | A7, | est le module de l'accroissement du courant de base. 
Le courant extérieur 7, ne commence à décroître qu'après le 
bloquage de la diode. En annulant le premier membre de l’expres- 
sion (8.31), il est facile de calculer le retard à la décroissance. 
Si, en outre on pose 1/B << 1 — J3/1f (ce qui a généralement lieu) 
et on développe le logarithme en série, on obtient: 
PR CLS: ee | 
Soit par exemple | 13 |/15 = 1; alors t4, — 1,./2B. Dans les tran- 
sistors modernes, il est rare que cette grandeur dépasse 0,5 ns. 


$ 8.6. Commutateur de courant 


On appelle ainsi un circuit symétrique (fig. 8.13) dans lequel 
un courant donné Z, passe par l’une ou l’autre de ses branches suivant 
le potentiel Ü, appliqué à l’une des entrées. Le potentiel Æ de l’autre. 
entrée est maintenu constant. 
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Ainsi, une première particularité du commutateur de courant 
est la commande par tension et non par courant Ÿcomme dans la 
porte I5hdamentale). Une deuxième particularité ‘est liutilisation 
du régime non saturé (actif) des transistors à l’état conducteur, ce 
qui assure une grande vitesse de commuta- 
tion grâce à l’absence de retard pour la 
résorption. 

8.6.1. Régimestatique.— Posons d’abord 
U, — E. Dans ce cas les deux transistors 
sont à l’état conducteur et chacun d’eux 
est parcouru par un courant égal à 0,9 Z,. 
Le potentiel des émetteurs est inférieur de 
U* au potentiel E: U, — E — U*. 

Diminuons le potentiel Ü/, d'une quan- 
tité 0 >0,1 V. Le potentiel U, restant 
Fig. 8.13. Commutateur inchangé, la tension U,., diminuera égale- 

de courant ment de la quantité 6. Dans ces conditions, 

le courant du transistor T1 deviendra 

plusieurs dizaines de fois plus petit (v. p. 95). Ceci signifie que 

lorsque le signal d'entrée D ED. le transistor TI sera 

bloqué, tandis que le transistor T2 sera parcouru par la totalité 
du courant 7,: La grandeur 


Ej = E — 6 (8.33a) 


sera appelée potentiel de bloquage. 

Au contraire, si l’on augmente de la quantité Ô le potentiel U}, 
le potentiel des émetteurs augmentera de la même quantité et donc 
la tension ÜU,., diminuera respectivement ; le courant du transistor 
T2 subit alors une brusque diminution. Ceci signifie que pour un 
signal d'entrée VU, > E + à le transistor T2 peut être considéré 
comme bloqué et que tout le courant J, passe par le transistor T1. 
La grandeur 


EE +6 (8.33b) 


sera appelée potentiel de débloquage. 

Aïnsi, la variation du potentiel AU, — +ô autour de la valeur 
moyenne 'E assure la commutation du courant 1, d’un transistor à 
l'autre. Les relations entre les potentiels de débloquage et de bloquage 


sont de la forme: 
Eÿ — Eÿ, = 26; (8.34a) 
1/2 (E$ + Er) =<E. (8.34b) 
Envisageons le régime du transistor à l’état conducteur. En sup- 


posant que le transistor à l’état conducteur fonctionne au régime actif 
et en tenant compte que le courant d’émetteur est donné (7, = I), 
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on obtient pour les courants de base et de collecteur les relations 
bien connues: 


= at; (8.35a) 
1) =({— a), = 1,/(B +1). (8.30b) 

Le potentiel du collecteur a pour expression 
U, = EE, — al,R,. (8.36) 


Pour assurer le régime actif, c’est-à-dire éviter la saturation, il 
faut réaliser la condition U,,>0 ou ÜU, > U},. En introduisant 
dans la dernière inégalité la valeur de Ù, tirée de (8.36) et VU, — Eÿ, 
on obtient 


E, — al,R. > Ei. (8.372) 


En pratique, une telle inégalité bornée peut être remplacée par une 
égalité parce que de faibles valeurs négatives de U., ne provoquent 
pas d'injection substantielle dans la jonction collectrice et donc 
d’accumulation de charge excédentaire. La condition de régime 
non saturé peut donc s’écrire sous la forme suivante: 


E, — al,R, = Ej = E +6. (8.37b) 


En régime limite (U/,1 = 0), la tension résiduelle sur le tran- 
sistor est égale à la tension sur la jonction émettrice : 


Ures = U*. (8.38) 


Comme le montre l’expression (8.36), le potentiel du collecteur 
d’un transistor à l’état conducteur ne dépend ni du signal d’entrée 
Fi, ni des variations du gain B (car les variations de B ne modi- 
Tient pratiquement pas la valeur de &« Æ 1). Lorsque la tension 
d'alimentation E, est stabilisée, le seul paramètre qui influe sur 
la valeur de U, est la résistance À.. 

8.6.2. Couplage en série des commutateurs de courant.— De même 
que les portes les plus simples, les commutateurs de courant sont 
généralement groupés en cascade. Dans ces conditions, le signal 
de commande est appliqué à un commutateur donné depuis le col- 
lecteur du commutateur précédent, alors que le signal obtenu à la 
sortie du commutateur donné est injecté dans la base du commuta- 
teur suivant (fig. 8.14). On se rend compte sans peine que le couplage 
direct des commutateurs dans de telles cascades est impossible{ On est 
amené à les relier l’un à l’autre par l'intermédiaire de circuits d’adap- 
tation supplémentaires que l'on appelle circuits de décalage de 
niveau. ; 

Le procédé le plus simple permettant de décaler le niveau con- 
siste à insérer une Î.é.m. e entre des commutateurs consécutifs 
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(fig. 8.14). Dans ce cas, le transistor T1 (du N-ième commutateur) 
étant bloqué, le potentiel auquel est portée la base du transistor 
TI! [dans le (N + 1)-ième commutateur] aura pour valeur 


TER LEE EPA (8.39a) 


Cette valeur doit être supérieure à Æ$ pour que le transistor 
T1' soit conducteur. La réali- 
sation de la condition (Ur)*>ÆE$ 

+Ec ha ne présente pas de difficultés. 
Si le transistor 71 (dans le 

N-ième commutateur) est à l’état 

conducteur, le potentiel de la 

base du transistor TJ’ est 


(Us) =Æ,—al,R.—e. (8.39b) 


‘Cette valeur doit être inférieure 
à Æ5 pour que le transistor TJ’ 
soit bloqué. Une telle condition 
impose une certaine restriction 
à la f.é.m. e. En effet, en in- 
troduisant dans (8.39b) la va- 
leur de Æ, — «l,R, tirée de 


Fig. 8.14. Cascade d mmutat : 
' ' 4 at AE LS (8.37b), on obtient 


(Uni) = E+ô—e. 


En introduisant dans l'inégalité (U;,)- << ÆE5% la valeur obtenue de 
(Uï1)= et la valeur de Æ5 tirée de (8.33a), il n’est pas difficile d'obte- 
nir la restriction indiquée: 


e > 26. (8.40) 


Le procédé utilisé en pratique pour le décalage de niveau, c’est-à- 
dire pour la réalisation de la f.é.m. e, est décrit au n. 10.23 
(v. fig. 10.3). 


La source de courant 7, peut être réalisée de différentes façons (v. 8 9.14). 
Le procédé le plus simple, et historiquement le premier, consiste à utiliser la 
résistance R, (fig. 8.15). Si c’est le transistor T2 qui est à l’état conducteur, le 
courant 7,, s'exprime par la relation suivante: 


Toe = UlRo = (E EE U*)/Ro. 
Si c'est le transistor T1 qui est conducteur, le courant J7,, a une valeur un peu 
plus grande: 

Lan = UlRo = (E5 — U*)/R4. 


En utilisant l’expression (8.37b), il est facile d'obtenir la relation suivante: 


Toi = Los + (6/Ro). 
On voit qu’à la commutation le courant 7, ne reste pas constant mais varie de 
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la quantité 6/R,. Pour que cette variation du courant soit négligeable, on doit 
réaliser la condition 


Ô , E—U* : 
Par exemple, si Ô — 0,1 V, la tension E doit être supérieure à 1,7 V. 


8.6.3. Phénomènes transitoires. — Nous supposerons que les si- 
gnaux de commande proviennent d'une source de f.é.m. à résistance 
interne nulle. Pour des circuits réels, une 
telle supposition est généralement justifiée. 

Soit le circuit à l’état initial (fig. 8.13) 
attaqué par le potentiel de bloquage £:, 
dont le transistor 7'Z est bloqué. Lorsqu'un 
signal égal au potentiel de débloquage 
Eÿ est appliqué à l'entrée de ce circuit, 
la premièré étape du phénomène transitoire 
sera constituée, de même que dans la porte. 
fondamentale, par la charge de la capacité Fig. 8.15. Commutateur 
d'entrée. Une. analyse analogue à celle © Courant à résistance 


| Va | | comme source de cou- 
faite au n. 8.4.1 conduit à l'expression : rant Lo 


Edi = Te In 2 & 0,7to; (8.41) 


où la constante de temps te — rpCent. Si l'on pose r, — 100 ohms 
et Cent = 2. PF, ta © 0,15 ns. Si l’on tient compte du fait que 
la résistance interne de la source de signal a une valeur finie, le 
retard à la croissance aura une valeur plus grande. La formu- 
le (8.41) reste -valable pour tous les signaux symétriques par 
rapport au potentiel £. 

Après le débloquage du transistor T1 sa jonction émettrice est 
parcourue par le courant invariable Z,,et sa base est portée au poten- 
tiel constant Æÿ. Ces conditions signifient que le transistor est en 
fait monté en base commune (BC) bien qu’en apparence il semble 
être monté en émetteur commun (EC). 

Au premier instant, lorsque le courant de collecteur est encore 
nul, tout le courant d'émetteur Î, passe par la base: Z3 (0) — Z,, 
La valeur de p (0) peut être très supérieure à la valeur établie 
(8.35b). Au fur et à mesure que le courant de collecteur augmente, 
le courant de base diminue. 

On sait que dans le montage BC le courant de collecteur varie 
avec une constante de temps équivalente 


mn + CR. (8.42) 


[v. (4.66)1. Puisque les transistors utilisés dans les commutateurs 
de courant fonctionnent en régime actif, la croissance et la décrois- 
sance de l’impulsion suivent une loi exponentielle. Les temps de 
croissance et de décroissance au niveau de (0,1 à 0,9) AZ, (où AZ, — 
— àl,) sont identiques et égaux à 


Le —= l'f — 22 Tuoe: (8.43) 
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L'expression (8.42) montre de toute évidence qu'il est souhai- 
table que le second terme (CR) soit voisin du premier ou même 
inférieur à celui-ci. Ceci signifie que la valeur de la résistance À. 
est à choisir en partant de la condition 


Re < 121Ce (8.44) 


Par exemple, si te — 0,2 ns et C, — 0,5 pF, R.< 0,4 kilohm. 
L’accumulation et la résorption des porteurs de charges et donc le 
retard à la décroissance de l'impulsion ne se produisent pas si la 
porte n'est pas saturée. 


$ 8.7. Portes à transistors MOS 


Le régime statique des portes à transistors MOS, de même que 
celui des portes à transistors bipolaires, est caractérisé par un courant 
résiduel (à l’état bloqué) et par une tension résiduelle (à l’état con- 
ducteur). Il existe trois variantes de portes à transistors MOS: 
à charge résistive, à charge dynamique (par transistor) et complémen- 
taires (CMOS). Ces dernières sont équipées de transistors complémen- 
taires, c’est-à-dire de transistors à canaux de signes opposés. Considé- 
rons les paramètres statiques de ces trois variantes de portes. 

8.7.1. Porte à charge résistive. — Le schéma d’une telle porte qui 
utilise un transistor à canal n est montré à la figure 8.16, a ‘). Pour 


Fig. 8.16. Porte à transistor MOS à charge résistive: 
a, schéma; b, position des points de fonctionnement sur la caractéristique de sortie 


le bloquage de la porte on applique à la grille du transistor une ten- 
sion E; << U,, où U, est la tension de seuil (v. $ 5.2). 

_ Dans le transistor bloqué, le courant résiduel est constitué par 
le courant inverse de la jonction p-n grille-drain parce que cette 


D: 


jonction fonctionne à une polarisation inverse voisine de £a. Le 


| 


1) Dans le cas d’un transistor à canal p toutes les tensions qui vont inter-| 
venir dans l'analyse doivent être considérées comme modules des quantités 
négatives. 


292 | 


courant résiduel /.. ne dépasse donc pas 107? à 10719 A [à condi- 
tion que la surface du cristal soit bien polie et les canaux de surface 
soient absents (v. $ 3.4)]. Le point À sur la courbe caractéristique 
courant-tension correspond à l’état bloqué de la porte (fig. 8.16, b). 
Pour les valeurs indiquées du courant résiduel on peut négliger la 
chute de tension Z,4R, et considérer que la tension maximale sur 
la porte bloquée Un,zx = Ea. 

Pour le débloquage de la porte on applique à la grille du tran- 
sistor une tension Æ5 > U,. Cette tension doit être suffisamment 
forte pour que le point de fonctionnement B (fig. 8.16, b) corres- 
ponde à une tension résiduelle aussi faible que possible. Dans ces 
conditions, le courant de travail de la porte conductrice (courant 
de saturation) se détermine, de même que dans une porte bipolaire, 
par les éléments extérieurs du circuit : 


La sat = (Ea — Ures)/R à S EG/Rà. (8.45) 


Le point de fonctionnement B de la porte conductrice se situe 
sur la partie initiale, quasi linéaire, de la caractéristique du tran- 
sistor MOS. Ceci permet d'écrire la tension résiduelle en multipliant 
le courant de saturation (8.45) par la résistance du canal (5.17), 
Si l’on pose U,, — E%, il vient 


où b est la pente spécifique [v. (5.7)1. 

Lorsque les portes sont couplées en série, le signal de débloquage 
E provient de la porte précédente (bloquée) : dans ce cas EË = E4. 

Si l’on pose b — 0,1 mA/V?, U, = 2,5 Y, Ra = 50 kilohms et 
Er = Ea = 7,5 V, Ures — 300 mV. Une telle valeur de Us est 
relativement grande et les possibilités de sa réduction sont dans Ile 
circuit examiné bien limitées parce que l’augmentation de À, 
de même que celle de b, conduit finalement à une augmentation de 
la surface occupée par le circuit, ce qui est indésirable dans les CI 
monolithiques. 

Pourtant il convient de souligner qu ‘en principe la valeur de 
Us dans les portes à transistors MOS n'est soumise à aucune limi- 
tation : la tension résiduelle peut être rendue aussi petite que l’on veut 
par augmentation de la résistance À et de la tension Ef. C'est 
l'un des avantages principaux des portes à transistors MOS devant 
les portes à transistors bipolaires dont la valeur de VU, est limitée 
en principe par la tension U,e [v. (8.2)1. 

8.7.2. Porte à charge dynamique.— Le schéma d’une telle porte 
équipée de transistors monocanaux est représenté par la figure 
8.17, a. Le rôle de la charge dynamique est joué par le transistor T4 
dont la grille est reliée au drain et qui représente de ce fait un dipôle, 
c'est-à-dire une résistance. Dans le circuit à charge dynamiquele 
transistor T2 est dit de charge et T1 actif. 
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La caractéristiqué courant-tension du transistor T2 peut s’obte- 
nir en partant des considérations suivantes. Puisque, la grille étant 
reliée au drain, on à Use — Use, On a évidemment l'inégalité 
ÜUuse — U, << Uase. Cette inégalité signifie en vertu de (5.5) que 
le transistor T2 fonctionne sur la partie à faible pente de la caracté- 
ristique. Pour cette partie est valable la formule (5.8). En y portant 
Urs = Uso, écrivons la caractéristique courant-tension du tran- 
sistor sous la forme 


Las — 203 (Ü às2 du Use)”. (8.47) 


On. voit que cette caractéristique est parabolique, c’est-à-dire non 
linéaire. | LL 

_ À l'état bloqué de la porte, lorsque la grille est soumise à la 
tension Æ; << U,, la valeur du courant résiduel est à peu près a 


+£q 
Tq 
T2 | 
la 15 (E -Uon? 
TI Jbe Uasoez” tn) _—- 


a) 


Fig. 8.17. Porte à transistor MOS à charge dynamique: 
.‘&, schéma: b, position des points de fonctionnement sur la caractéristique de sortie 


même que dans la porte à charge résistive (10 -° à 10-19 À et moins), 
tandis que la valeur maximale de la tension de sortie est voisine 
de la tension d'alimentation: Umnax © Ea (v. point À de la fig. 
8.17, b). La position exacte du point À est déterminée par l’inter- 
section des caractéristiques inverses des jonctions p-n grille-drain 
des transistors actif et de charge. 

À l'état conducteur de la porte, lorsque la grille est soumise à la 
tension £5 > U,, le point de fonctionnement B se situe sur la partie 
quasi linéaire de la caractéristique du transistor actif 77. La ten- 
sion résiduelle en ce point est, comme à l'ordinaire, faible. On peut 
donc considérer que toute la tension d alimentation est appliquée 
au transistor de charge T2. Dans ce cas le courant de saturation 
de la porte se détermine à partir de la formule (8.47) en posant 
Uas2 = La: 


Ta sat — 202 (E à — Usa)”. (8.48) 
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En multipliant le courant Zi sat par la résistance du canal (5.17) 
et en posant U,, = Æ%, on obtient pour la tension résiduelle l'ex- 
pression suivante 1): 


__ be (Ea —Uo2)° 
Ures nr 2b1 Ei— Un . (8.49) 


La condition Æ£5 < E à étant toujours réalisée en pratique, il n’est 
pas difficile d’en venir à cette conclusion importante: pour que la 
tension résiduelle soit faible, il faut que 
la porte à charge dynamique réalise la tEy 
condition b, << b,, c'est-à-dire qu'elle 
utilise des transistors nettement ditfé- 
rents. | 

Rappelons que. la pente spécifique 
b se détermine en premier lieu par la 
géométrie du transistor, à savoir par le 
rapport de la largeur à la longueur du 
canal Z/L [v. (5.7)]. Par conséquent, le 
rapport Z/L doit être aussi grand que 
possible dans le transistor actif et aussi 
petit que possible dans le transistor de 
charge. Dans les deux cas les restric- 
tions sont imposées par des facteurs 
constructifs et technologiques. Si l’on assure un rapport b./b, — 
—50 à 100 (ce qui est parfaitement possible), la tension rési- 
duelle pourra varier de 50 à 100 mV. 

8.7.3. Porte complémentaire. — Le schéma d’une porte équipée de 
transistors MOS complémentaires est montré à la figure 8.18. Soit 
E, — 0 la tension de commande à l’état initial. Alors 


Fig. 8.18, Porte à transis- 
tors MOS complémentaires 


Ugsu = 03 Us = —Ea 
Ceci signifie que le transistor à canal nr, TJ, est bloqué et le tran- 
sistor à canal p, T2, conducteur (on suppose que £a > | Us |). 
Le courant dans le circuit commun est déterminé par le tran- 
sistor bloqué T'Z et est égal à Z,.... Le transistor conducteur T2 fonc- 
tionne, de même que dans les circuits précédents, sur la partie quasi 
linéaire de la caractéristique, pour laquelle la résistance du canal 
se décrit par l’expression (5.17). En multipliant le courant résiduel 
du premier transistor par la résistance du canal du second transistor 
et en posant ÜU,, — ÆE4, on obtient la tension agissant sur le tran- 
sistor conducteur T2: 


. I 
Dal = Ton Es 


7) Pour plus de généralité, on a adopté pour les transistors des tensions de 
seuil différentes. Dans les circuits intégrés une telle différence est inévitable du 
fait que les tensions entre les sources et le substrat commun sont différentes. 
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Si l’on pose Zes1 = 10 À, b, = 0,1 mA/V'et Ea — | U, | = 
= 9 V, on obtient | Use | = 2uV. 

Supposons maintenant que la tension de commande prenne une 
valeur positive £5 — ÆE4 Dans ce cas 


Us = Ea > Un; Ugse = 0. 


Ceci signifie que maintenant le transistor à canal n, T1, est conduc- 
teur et le transistor à canal p, T2, bloqué. Dans ces conditions, le 
courant dans le circuit commun reste comme précédemment au 
niveau de 7,4 bien que les transistors « soient permutés ». 

Ainsi, la particularité la plus importante des portes complé- 
mentaires est qu'elles ne consomment pratiquement aucune puis- 
sance ni à l’état bloqué, ni à l’état conducteur. Ces deux états ne 
peuvent donc être qualifiés de « bloqué » ou de « conducteur » que d’une 
manière conventionnelle, relativement à l’un des transistors (par 
exemple, au transistor à canal n). 

Pourtant les états stables diffèrent nettement d’après le niveau 
de tension de sortie. C’est ainsi, comme il a été dit plus haut, que 
pour la valeur basse de Æ°, lorsque le transistor T1 est bloqué, 
la tension U4 sur le transistor conducteur T2? est minime, de sorte 
que la tension de sortie est égale à la tension d'alimentation : 


Umax — E 4. (8.51a) 


Pour la valeur haute de Æ°, la tension sur le transistor T1, qui est 
dans ce cas conducteur, est aussi infime. La valeur de VU; peut 
être déterminée à partir de l'expression (8.50) en modifiant les 
indices au second membre. C’est cette valeur qu'aura la tension 
résiduelle sur la porte: 


Ures1 = Tres 2/[01 (Ea — Un)l. (8.51b) 


La tension résiduelle peut avoir les mêmes valeurs extrêmement petites 
que dans l’exemple donné plus haut: jusqu’à quelques microvolts 
et même moins. Les faibles valeurs de la tension résiduelle sont un 
autre avantage important des portes à trans stors MOS complémen- 
taires. 


Dans le cas où la tension d'alimentation £,; est plus grande que la somme 
des tensions de seuil des deux transistors, il existe un intervalle de signaux de 
commande 


Us < Eg < Eg — | Uosl 


dans lequel les deux transistors sont conducteurs. Le courant total dans Île circuit 
aura alors une valeur finie (parfois assez élevée) qu’on peut calculer à l’aide des. 
formules connues. Pourtant les portes à transistors CMOS sont caractérisées 
par de faibles valeurs de la tension d'alimentation voisines de la somme des 
tensions de seuil, de sorte qu’une augmentation notable du courant lors de la 
commutation ne se produit généralement pas. 


8.7.4. Phénomènes transitoires. — L'inertie des portes à transistors 
MOS est due essentiellement à la recharge des capacités qui font 
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partie de la charge complexe. S'il y a lieu de tenir compte de l'inertie 
du canal caractérisée par la constante de temps Ts [v. (5.27)], il 
convient d'ajouter à T4 la constante de temps de recharge des capa- 
cités. 

La figure 8.19, « montre une porte équipée de transistor T7 
(à charge résistive) qui alimente dans la cascade une deuxième porte 
analogue. La figure 8.19, b représente le schéma équivalent de la 


+E, 


Fig. 8.19. Capacités parasites dans une porte à transistors MOS: 
a, capacités partielles; b, capacité résultante 


porte dans lequel toutes les capacités partielles sont remplacées par 
une capacité résultante unique C;: 


Ca = Ce + Cap + Car + Ces + Cod. (8.52) 


Des valeurs typiques de la capacité résultante sont Ca = 
à 5 pF. Elle est la somme des capacités partielles suivantes: C, la 
capacité grille-canal ; à la différence des autres capacités, c’est une 
capacité immanente, c'est-à-dire organiquement propre au tran- 
sistor MOS d’après le principe même de fonctionnement [v. (5.7) 
où la capacité grille-canal par unité de surface détermine la valeur 
de la pente spécifiquel; Cap la capacité drain-support (capacité 
de barrière de la jonction p-n de drain); Cpar la Capacité parasite 
des connexions par rapport au support (dans les circuits intégrés 
c'est Ia capacité des métallisations); CC et Ca les capacités de la 
grille métallique par rapport aux régions de la source et du drain, 
dues au débordement de la grille (v. fig. 5.11 et 7.27). 

L'origine du coeîfficient Æ est liée à l'effet Miller (v. $ 9.5). 
Le coefficient À peut prendre des valeurs allant de quelques unités 
à 10 ou 20 et même plus. Dans ces conditions, la capacité C,a joue 
souvent un rôle prédominant. 

Supposons qu'à l’état de départ le transistor soit conducteur et 
donc soumis à une faible tension résiduelle. L'application du signal 
de bloquage —E£° fait décroître jusqu’à zéro le courant dans le tran- 
sistor avec une très faible constante de temps T$, pratiquement d’une 
manière instantanée. Après le bloquage du transistor (c'est-à-dire 
l'ouverture de la porte) la capacité C4 se charge depuis la source 
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d'alimentation Æ; à travers la résistance R4 avec la constante de 
temps Te — RaCa (ig. 8.20, a). . 
Cette charge se décrit par une fonction exponentielle simple 


uc(t)= Es (1 —e"""c). 
La durée de la charge, c’est-à-dire le temps de montée de la tension 
jusqu’au niveau de 0,9 Æ£4, est égale à 
L. — 2,9 R iCà. (8.53a) 


Par exemple, si R, — 50 kilohms et Ca = 3 pF, te — 150 ns 
et t, Æ 350 ns. 


+Ey 


Fig. 8.20. Schémas pour le calcul des phénomènes transitoires dans une porte à 
transistor MOS: 


a, Schéma équivalent après le bloquage de la porte; b, schéma équivalent après le déblo- 
quage de la porte; c, représentation a DORE de débloquage sur les caractéristiques 
e sortie 


Si l’on remplace dans la formule (8.53a) la résistance R; par 
le rapport E à/T4à sat [v. (8.45)], le temps de montée s'écrit sous une 
forme plus générale : 


Le me: 20 (E aCa/Ta sat): (8.53b) 


Cette dernière expression montre que le temps de montée est déter- 
miné par la valeur désirée du courant de travail. 

Le débloquage de la porte et la formation du front arrière de 
l'impulsion de tension sont un peu plus complexes. Après l’applica- 
tion du signal de débloquage ÆŸ le courant 7, atteint d’une manière 
pratiquement instantanée (avec la constante de temps t$) la valeur de 


Ta (0) = 1/3b (E$ — U) (8.54) 


(fig. 8.20, b). C’est avec cette intensité que commence à se décharger 
la capacité Ca. La tension de drain U, diminue au fur et à mesure 
de la décharge de cette capacité. Tant que cette tension reste supé- 
rieure à la tension de saturation U, sa égale à ÆŸ — U,, le tran- 
sistor travaille dans la partie à faible pente de la caractéristique et 
le courant conserve sa valeur 7, (0) (fig. 8.20, c). 


298 


Lorsque la tension décroissante U, devient inférieure à la ten- 
sion de saturation, le courant 7, commence à décroître en tendant 
à la limite vers la valeur 7; (oo) = Ty 41. Par conséquent, dans cette 
étape du processus transitoire on devrait tenir compte de la non- 
linéarité. de la fonction ZA (U;). Or, pour éviter des difficultés 
d'ordre mathématique, usons de deux approximations très simples 
dont l’une donne une valeur a priori plus petite et l’autre une valeur 
a priori plus grande que la valeur vraie du temps de décroissance 
de l'impulsion. 

Dans les deux cas, négligeons le courant 7, dans la résistance 
de charge, ce quiest parfaitement justifié, car pendant presque toute 
la durée du régime transitoire ce courant est petit devant le courant 
capacitif Ze (fig. 8.20, c). | 


Comme première approximation posons 74 = 14 (0) — Ct® (la capacité 
se décharge avec une intensité de courant constante, v. droite Z en traits inter- 
rompus sur la fig. 8.20, c). A cette approximation, en divisant la charge initiale 
Q = EqCa par le courant de décharge 7, (0), on obtient: 


tp — E iC4/1a (0). 


En tant que deuxième approximation, posons Ja = U/Rmoy: Où Rmoy = 
= E/14 (0) est la valeur moyenne de la résistance sur la période de décharge 
(v. droite 2 en traits interrompus sur la fig. 8.20, c). Dans ce cas la décharge suit 
une loi exponentielle habituelle: | 


UC (&) — Eje-t!#, 


Où © — CaRmoy- En considérant que la décharge se termine au niveau de 0,1 E;, 
on obtient: 


g = 2,37 = 2,3 [EaCa/Tq (O)]. 


Pour les calculs on peut prendre une valeur intermédiaire entre 
les deux valeurs obtenues: 


tr = 1,5 [EaCa/Ta (0) (8.55) 


où le courant Z;(0) est donné par l'expression (8.54). 

Par exemple, si Ei = EE = 7,5 V; U, = 2,5 V; b = 0,1 mA/V? 
et Ca = 3 pF, 14(0) = 1,25 mA et ts & 25 ns. 

On voit que le temps de décroissance de l'impulsion positive est 
considérablement plus court que le temps de montée. Dans le cas général 
une telle conclusion découle de la structure des expressions (8.53b) 
et (8.55) qui ne diffèrent en principe que par les valeurs des courants. 
La figure 8.20, c montre que ZA (0) > 4 sat. Il s'ensuit nécessaire- 
ment que ff <l. 

Ainsi, la rapidité de fonctionnement de ce type de portes est déter- 
minée par le temps de montée £,, il faut réduire la valeur de la ré- 
sistance À4, ce qui fait croître la tension résiduelle sur la porte 
[v. (8.46)]. On voit donc que les possibilités d'augmentation de la 
rapidité de fonctionnement sont limitées. 
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L’allure générale des phénomènes transitoires dans le montage 
considéré est montrée sur la figure 8.21. 

Dans la porte à charge dynamique (fig. 8.17, a), la formation 
du front de descente s’effectue de la même façon que dans la porte à 
charge résistive, et le temps f: est donné par la formule (8.55). Une 
telle coïncidence tient à ce que pour obtenir la formule (8.55) nous 
avons négligé le courant de charge I } et donc n’avons pas tenu comp- 
te de la nature spécifique de la charge. Le courant 7, (0) qui entre 
dans la formule (8.55) est dans 
ce cas le courant initial du tran- 
sistor actif: écrivons par ana- 
logie avec (8.54): 


Ta (0) me 2 b: (Ez — Un) (8.56) 


Le front de montée se forme 
au cours de la charge de la capa- 
cité Ca à travers la charge dyna- 
mique non linéaire. Compte tenu 
de l'allure parabolique de la 
caractéristique courant-tension 
(8.47), on peut s'attendre que la 
A charge de la capacité sera plus 

ans un DOME à anses MOS lent Eu lorsque la charge est 

résistive et que le temps de 

montée {, sera plus grand. Pour 

éviter des difficultés mathématiques, remplaçons la caracté- 

ristique courant-tension parabolique par une caractéristique linéaire 

avec la résistance Æ i/(1/, Ta sat). Alors, au lieu de la formule (8.53b) 
on obtient | 


lr == 2,3E aCa/(2 Ta sat)» (8.57) 


où le courant de saturation Ja A+ est donné par la formule (8.48). 

Remarquons que pour la porte considérée il faut inclure dans la 
capacité de charge (8.52) la capacité C2 et pour des circuits intégrés 
(compte tenu du support commun des deux transistors) encore la 
capacité Copa: 

Vu que par rapport à la porte à résistance le temps de montée t, 
est devenu plus grand, alors que le temps ff est resté le même, on 
peut conclure que dans les portes à charge dynamique, de même 
que dans celles à résistance, la rapidité de fonctionnement est déter- 
minée par le temps de montée du signal. 

En utilisant les expressions (8.47) et (8.56), il est facile de mon- 
trer que le rapport t./t est déterminé en premier lieu par le rapport 
des pentes spécifiques b,/b,. La tentative de réduire la valeur de 
b./b, (pour égaliser les temps de croissance et de décroissance) conduit 
à une augmentation de la tension résiduelle [v. (8.49ÿ]. C'est pourquoi 
l'augmentation de la rapidité des portes exige que l’on augmente 
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les pentes spécifiques des deux transistors, ce qui conduit, comme 
on le sait, à une augmentation de leurs dimensions, c’est-à-dire 
de la surface occupée. Dans le cas de circuits intégrés une telle 
possibilité est évidemment limitée. 

Dans une porte à transistors complémentaires, les phénomènes 
transitoires se caractérisent par le fait que la charge et la décharge 
de la capacité de charge Cen se produisent dans des conditions à 
peu près identiques. Ceci tient à La symétrie du montage par rapport 
aux signaux de bloquage et de débloquage (v. n. 8.7.3). 

Cette capacité se charge à travers le transistor T2 conducteur 
lorsque le transistor T1 est bloqué (fig. 8.18) et se décharge à travers 
le transistor conducteur T1 lorsque le transistor T2 est bloqué. 
Dans les deux cas, le transistor qui commence à conduire après un 
basculement travaille d’abord en saturation avec un courant J4 (0) 
relativement grand et ensuite, au fur et à mesure que la capacité se 
charge ou se décharge, la tension de drain devient inférieure à 
Ua sat et le courant commence à décroître. Le mécanisme des deux 
processus (de la charge et de la décharge) est donc le même que celui 
examiné lors de l’analyse de la charge dans la porte à charge résisti- 
ve (fig. 8.20, b et c). 

Les temps de croissance et de décroissance du signal peuvent 
donc être calculés à l’aide des expressions de même type, analogues 


à (8.59): 


EaCa 3E Ca . 
RTE D “Ta2(0)  b(Ea— ol} ’ (0e) 


EaCa 3EqCa ; 
OTUO— GG Ce S:082) 


Les indices 1 et 2 utilisés dans les formules (8.58) servent à souligner 
la différence qui existe entre les paramètres des transistors à canal n 
et à canal p. Pourtant cette différence ne joue qu'un rôle secondaire. 
Les temps de croissance et de décroissance sont pratiquement les 
mêmes. 

Si l’on pose comme précédemment, U, = 2,95 V, b — 0. 1 mA/V?, 
Ca=3pFet Es =7Vir=tr 95 ns. 

La comparaison de ces valeurs et des valeurs obtenues précédem- 
ment montre que la rapidité de fonctionnement d'une porte à tran- 
sistors complémentaires est plus grande de presque un ordre de gran- 
deur que celle des autres types de portes. Cet avantage se conserve 
également lorsque la tension d'alimentation est réduite. 

Pour tous les trois types de portes, le moyen principal qui permet 
d'élever la rapidité de fonctionnement est la réduction de la capacité 
totale Ca. Lorsque cette capacité est donnée, la rapidité augmente 
avec l'augmentation des courants et, en particulier, avec l'élévation 
de la tension d'alimentation. 
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$ 8.8. Immunité au bruit des portes 


En plus des signaux utiles (signaux de commande) les portes et 
les circuits de commutation sont toujours attaqués par des signaux 


1e 


Uerit (n+,) Vent 


+1 


4) ent! , Üsor 2: 


Fig. 8.22. Méthodes de détermination 
des courants de travail dans une cas- 
cade de portes: 


a, méthode directe; b, méthode de la bis- 
sectrice; c, méthode de la droite de charge 


‘ne pas réagir à 
comme elle 


parasites dus soit aux perturba- 
tions électromagnétiques d’origi- 
ne externe (« parasites induits »), 
soit aux processus.internes, par 
exemple, aux couplages à travers 
une source d'alimentation com- 
mune. Le niveau de signaux 
utiles doit donc être supérieur 
au niveau de perturbateurs et 
la porte doit être autant que 
possible. insensible aux. faibles 
signaux parasites, c'est-à-dire 
ces signaux 
réagit au signal 
utile. | 


Fig. 8.23. Tensions de sortie 
des portes fonctionnant en cas- 
cade : 

a, état initial; b, application d’un 
signal d’entrée supérieur au seuil de 
sensibilité; c, application d’un si- 
gnal d’entrée inférieur au seuil de 
sensibilité 


L'insensibilité de la porte (ou d’un autre circuit) aux signaux 
parasites est appelée immunité au bruit ou tenue aux parasites. 

On convient d'évaluer l’immunité au bruit par la valeur absolue 
(généralement en volts) du signal qui ne provoque pas encore un 
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faux déblocage ou un faux blocage de la porte. L’immunité aux 
signaux de polarités positive et négative peut être sensiblement 
différente. L'analyse de l’immunité au bruit suppose que la porte 
est utilisée en cascade. | 

Une cascade de portes doit fonctionner comme un ensemble uni- 
que : le changement d'état de la {-ère porte doit s'accompagner du 
changement d'état de toutes les autres portes jusqu'à la dernière y 
comprise. Il apparaît qu’à cet effet le signal utile appliqué à l’entrée 
de la cascade doit dépasser un certain niveau dit seuil de sensibilité : 
dans le cas contraire, les signaux s’évanouissent dans la cascade, de 
sorte que des portes éloignées de la première né changent pas d'état. 
Au contraire, le signal parasite doit être inférieur au seuil de sen- 
sibilité. 

Pour évaluer. le seuil de sensibilité, considérons d'abord les 
méthodes générales utilisées pour la détermination des points de 
fonctionnement des portes montées en cascade. Le problème s’énonce 
ainsi: soit donné le point de fonctionnement de la n-ième porte; 
il s’agit de déterminer, à l’aide de la caractéristique de transfert, 
le point de fonctionnement de la n + Î-ième porte. Il existe trois 
procédés de résolution de ce problème indiqués à la figure 8.22, 
tous les raisonnements étant basés sur la relation évidente 


Üsor n — Üent'(n+1r° (8.99) 
où z est le numéro de la porte dans la cascade. 


La figure 8.22, a illustre le procédé direct de résolution de ce problème. 
Soit donné le point de fonctionnement n. En projetant ce point sur l'axe des 
ordonnées (flèche 1), on obtient la valeur de U;orn. En portant cette valeur 
sur l’axe des abscisses (flèche 2), on obtient en vertu de (8.59) la valeur de 
Uent nÔ+1- Enfin, en menant une verticale à partir de cette abscisse (flèche 3), 
on trouve le point de fonctionnement (n + 1). Puis, on reprend toutes les opé- 
rations. 

La figure 8.22, b indique le deuxième procédé, plus commode et plus sugges- 
tif, basé sur l’utilisation de la bissectrice menée à partir de l’origine des coor- 
données. La bissectrice est Le lieu géométrique des points caractérisés par l'égalité 
Usor = Uent. Par conséquent, en projetant le point n sur la bissectrice (flèche 7) 
on obtient le point n’ dont l’abscisse est Uont m+1- En menant du point n’ 
une verticale jusqu'à l'intersection avec la caractéristique de transfert (flèche 2), 
on obtient le point (n + 1). C’est justement ce procédé que nous utiliserons 
par la suite. 

Le troisième procédé, montré à la figure 8.22, c, est analogue à la méthode 
des droites de charge (v. p. 272, note de bas de page). Ici, la caractéristique de 
transfert de la porte suivante (2) est représentée par son image dans un miroir et 
tournée de 90° par rapport à la caractéristique de la porte précédente (1). En 
projetant, suivant l'horizontale, le point » de la courbe 7 sur la courbe £ (flèche 1), 
on obtient le point de fonctionnement (n + 1). Puis, en projetant le point 
(n + 1), suivant la verticale, toujours sur la courbe 7 (flèche 2), on trouve Le point 
(n + 2). Ensuite on répète toutes les opérations. 


Supposons que dans la cascade de portes (v. fig. 8.6) la porte 77 
soit bloquée, c’est-à-dire que la tension à sa sortie est voisine de la 
tension d’alimentation (point À de la figure 8.1). Dans ce cas, la 
porte T2 est conductrice et la tension résiduelle à sa sortie est voisi- 
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ne de zéro (point B de la figure 8.1). Respectivement, la porte T3 
est bloquée, la porte T4 est conductrice, et ainsi de suite. Les ten- 
sions de sortie des portes à l’état initial sont montrées sur la figu- 
re 8.23, 4. 

Appliquons maintenant à l’entrée de la porte 77 un signal de 
commande U ent 1 (ig. 8.24, a). Le point de fonctionnement de cette 
porte se déplacera de la position À dans la position Z. En projetant 
le point Z sur la bissectrice et en menant une verticale du point 7’ 
jusqu’à l'intersection avec la caractéristique de transfert, on obtient 
le point de fonctionnement de la porte 72 (point 2). En projetant 
le point 2 sur la bissectrice et en menant du point #” une verticale 


Fig. 8.24. Calcul de l’état des porses en cascade pour un signal d’entrée supé- 
rieur (a) et inférieur (b) au seuil de sensibilité 

jusqu’à l'intersection avec la caractéristique de transfert, on ob- 
tient un point 3 qui est le point de fonctionnement de la porte Tä. 
En réitérant ces opérations, on peut s'assurer que les points de fonc- 
tionnement des portes impaires, à partir de 75, se confondent avec 
le point P (état conducteur), alors que les points de fonctionnement 
des portes paires, à commencer par T4, se confondent avec le point À 
(état bloqué). Autrement dit, le signal Uent . est suffisant pour com- 
mander la cascade considérée parce que sous son action toutes les 
portes (sauf quelques premières) changent d'état (v. fig. 8.23, b). 

Considérons maintenant un cas où l’on applique à l'entrée un 
signal de commande plus faible Uant +, l’état initial de la cascade 
étant le même (fig. 8.24, b). En utilisant la procédure précédente, 
on obtient les points de fonctionnement 7, 2, 3, . .., etc., et on 
s'assure que ce signal est insuffisant pour commander la cascade 
parce qu'il ne fait changer que l’état de quelques premières portes 
(incomplètement d’ailleurs), alors que l’état des autres portes reste 
inchangé (v. fig. 8.23, c). 

Il n’est pas difficile de se convaincre que le critère de valeur 
suffisante du signal est la condition Un > Ug. C’est pourquoi la 
tension ÜU ; correspondant au point de rencontre de la bissectrice et 
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de la caractéristique de transfert est appelée seuil de sensibilité (seuil 
de commutation ou de basculement). 

Il semble à première vue que le seuil de sensibilité détermine 
directement l’immunité au bruit de la cascade de portes. À savoir, 
si une impulsion parasite positive satisfait à la condition Un 
<< U, et üune impulsion parasite négative à la condition Un < 
<(E — U,), l'état de la cascade (à l'exception de quelques pre- 
mières portes) ne changera pas (fig. 
8.25) !). Or, en réalité ces conditions 
sont nécessaires mais non suffisantes. 

Les conditions suffisantes de l’im- - 
munité au bruit (pour des raisons qui 
seront expliquées plus loin) sont les 
suivantes : 


Deer Use Ur: 


Van À 
E 


Ici, U, et U, sont les abscisses des | RC 
points a et b caractérisés par le fait. À Vin Ua Ve Up im E Uent 
que le module de la dérivée dUsor/dUnt DE É __- 
pour ces points est égal à l'unité. Vent Vent 


Cette dérivée n’est rien d’autre que le 
gain différentiel de la porte. Si Uënt << Fig. 8.25. Détermination de 
< U,, le gain K < 1, c’est-à-dire que l'immunité au bruit d’une 
la cascade n’amplifie pas mais affaiblit Dee 
le signal d’entrée, donc le danger d'une 
fausse commutation n'existe pas. Si, au contraire, Uëx > U,, 
le gain À >> { et le « sommet » de l'impulsion Ut — U, est ampli- 
fié. S'il y a des couplages à réaction, ceci peut devenir la cause 
d'une fausse commutation (fausse parce que le signal d'entrée Ut 
lui-même est inférieur au seuil de sensibilité). On a une situation 
analogue pour un signal parasite de polarité négative. 

Compte tenu de tout ce qui précède, on caractérise l’immunité 
au bruit d'une porte par les grandeurs 


fn — Des (8.60a) 
im — —(£ — U). (8.60b) 


Ces deux grandeurs sont indiquées sur la figure 8.25. 


$ 8.9. Bistables et bascules 


Les portes fondamentales que nous avons étudiées au cours des 
paragraphes précédents sont à la base de tous les circuits intégrés 
numériques. Elles sont largement utilisées tant séparément (comme 


1) Il est judicieux de compter une impulsion parasite négative à partir du 
point stable d’une porte conductrice (point B de la figure 8.1) puisqu'une telle 
impulsion contribue au blocage de la porte précédemment conductrice. Ceci 
signifie que la valeur de Uin doit être comparée avec la valeur de £ — Ut et 
non avec Uc. 


20-0753 305 


interrupteurs de courant et divers commutateurs) que dans certains 
organes fonctionnels normalisés, avant tout, dans les bistables. 
Les bistables sont caractérisées par l’utilisation non seulement des 
liaisons directes entre les portes (comme dans une cascade) mais 
également des réactions positives. 

8.9.1. Schéma et principe de fonctionnement.— Dans une cascade 
de portes (fig. 8.6) chacune des portes est « encadrée » par des portes 
se trouvant à des états opposés. Ceci signifie que dans toute paire 
de portes consécutives (T, et T,:., de la fig. 8.26) la tension à l’en- 


+F, 


Fig. 8.26. Formation d'un Fig. 8.27. Schéma de prin- 
bistable cipe d’un bistable 


trée de la porte 7,+., est la même que celle agissant à la sortie de la 
porte T,. C’est pourquoi, en isolant la paire considérée des éléments 
qui la précèdent et la suivent et en reliant la sortie de la (nr + 1)- 
ième porte à l'entrée de la n-ième porte (v. ligne en traits interrom- 
pus de la fig. 8.26), on ne change pas l’état de la paire. Cet état 
stable peut exister en deux variantes: 7, est bloqué, T, +, est con- 
ducteur ou, au contraire, 7, est conducteur et 7,., bloqué. De tels 
circuits électroniques qui possèdent deux variantes équivalentes 
d'états stables sont appelés bistables ou bascules À). 

Si l’on représente un bistable en faisant abstraction de son « ori- 
gine », c'est-à-dire sous forme d'un circuit indépendant (fig. 8.27), 
on constatera que ce circuit se caractérise par une configuration 
symétrique et par la présence de couplage à réaction croisés (récipro- 
ques). Les états stables d’un bistable sont caractérisés par le fait 
que l’une des portes est bloquée et l’autre conductrice et saturée. 
Autrement dit, le bistable se caractérise par une asymétrie électrique. 
Montrons que la symétrie électrique d’un bistable est impossible. 


Raïisonnons par l'absurde. Soit un bistable à l’état symétrique lorsque les 
deux transistors (fig. 8.27) sont conducteurs et fonctionnent à la limite du régime 


1) En toute rigueur lestermes bascule (en anglais trigger) et bistable (en anglais 
flip-flop) ne sont pas de vrais synonymes. Le bistable constitue la base de 
toute bascule, alors que les bascules diffèrent par des procédés de commande du 
bistable (v. plus loin). Mais en pratique le terme « bascule » est souvent utilisé 
pour désigner également un bistable. | 
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actif !). Les tensions sur les deux collecteurs et sur les deux bases sont égales 
et voisines de U* ; le courant de collecteur est proportionnel au courant de base 


Supposons maintenant que sous l’action des fluctuations inévitables que 
rieures ou extérieures), la tension sur l’une des bases, par exemple sur celle du 
transistor T1 subisse une petite variation AU,.. Alors les variations corres- 
pondantes des courants seront les suivantes: 


ATp1 == AUh1/Rent ; Ale ne BAT}, 


Ici, Rent est la résistance d’entrée du transistor conducteur. Une partie de 
l’accroissement A],, se dérive vers le circuit de base du transistor 72; il vient 


Alba = —mMmAle; Ales = BA, 


où m << 1. De même, une partie de l’accroissement AJ,, se dérive dans le circuit 
de base du transistor 71 sous forme d’un accroissement additionnel du courant 
de base: 


Ai = —mAl,, = mEB’Alpr. 

Pour des valeurs habituelles de m # 0,5, l'accroissement additionnel 
ATy, obtenu lors du parcours du circuit sera nettement supérieur à l’accroisse- 
ment initial A7;,. L’accroissement suivant Al}, sera autant de fois plus grand 
que l’accroissement AI}, et ainsi de suite. Il en résulte que La réaction du circuit 


“ 


à une fluctuation initiale minime consiste à amplifier cette dernière. 


Le phénomène de croissance en avalanche des courants dans une 
moitié du bistable et de décroissance de courants dans l’autre partie 
est appelé régénération. Ce phénomène se termine par le blocage de 
l’une des portes et la saturation de l’autre. Dans notre exemple, 
il y a blocage du transistor 72 si la fluctuation AU, est positive et 
du transistor 71 si cette fluctuation est négative. 

Le signe de la fluctuation étant une grandeur aléatoire, les résul- 
tats du phénomène en avalanche (blocage du transistor T2 ou TD) 
sont équiprobables. Ceci signifie que pour l’analyse chacun de deux 
états stables peut être considéré au même titre comme état de départ. 

La commande d’un bistable consiste à prédéterminer, à l’aide 
de signaux extérieurs, l’un de deux états stables ou à provoquer le 
changement d'état. On distingue deux procédés (régimes) de com- 
mande : commande dissymétrique et commande symétrique. 

8.9.2. Commande dissymétrique.— Dans ce procédé (fig. 8.28) on 
place, en parallèle avec chacun des transistors constitutifs d'un 
bistable, encore une porte à transistor (T8 et T4). Ces portes sont 
commandées par un signal extérieur qui est le courant de base pou- 
vant prendre l’une de deux valeurs : 75 ou 0. Les fonctions des portes 
de commande sont analogues à celles des contacts métalliques: 
elles peuvent être soit fermées, soit ouvertes. 

Supposons qu’à l’état de départ du bistable le transistor 77 soit 
bloqué, le transistor T2 conducteur et saturé et les deux portes T3 


1) L'état bloqué des deux transistors à la fois est impossible, sinon les 
potentiels des collecteurs seraient égaux à <+-ÆE,, c'est-à-dire supérieurs à la 
tension de déblocage U*. L'état saturé des deux transistors est lui aussi impos- 
sible, sinon les potentiels des collecteurs seraient inférieurs à U*. | 
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et T4 soient bloquées. Si l’on provoque le déblocage du transistor 
T4 par le courant 1ÿ, l’état du bistable ne sera pas changé parce que 
la tension U,, à l’état initial était déjà voisine de zéro. Au contraire, 
si l’on débloque le transistor T8, le potentiel U,, décroît jusqu'à 
zéro ; le potentiel de la base U,, s’annule et donc le transistor T2 
se bloque. Grâce à la régénération, le transistor T1 se débloque jus- 
qu’à venir à saturation. Dès que le nouveau état stable est atteint, 
la porte T3 perd son pouvoir de commande: son « ouverture » et sa 


+Ée Tps 


Fig. 8.28. Schéma (a) et diagrammes temporels (b) d'une bascule symétrique à 
commande dissymétrique 


« fermeture » ne changent pas les potentiels U,., et U/,, voisins de 
zéro. Pour remettre le bistable à l’état de départ, il est maintenant 
nécessaire de débloquer le transistor T4. 

Ainsi, le régime de commande dissymétrique se caractérise par 
une application des signaux de déblocage alternativement aux deux 
entrées du bistable (fig. 8.28, b). Il est nécessaire de souligner que 
l'application simultanée des impulsions de déblocage aux deux 
entrées est dans ce montage inadmissible. 

En effet, si les signaux de déblocage agissent simultanément, les 
bases des deux transistors T1 et T2 seront portées au potentiel nul 
et ces deux transistors seront bloqués. Quand les signaux cesseront, 
les deux transistors deviendront conducteurs, c’est-à-dire que le 
bistable se trouvera temporairement à l’état symétrique. Comme il 
a été montré plus haut, le bistable peut passer de cet état avec la 
même probabilité dans chacun des deux états stables. Ceci signifie 
que le résultat d'une action simultanée des signaux est indéterminé, 
ce qui est inacceptable pour les circuits numériques. La variante 
considérée du bistable fonctionnant au régime de commande dissy- 
métrique a reçu le nom de bascule RS 1. 


1) La lettre S provient du mot anglais set qui désigne la mise en route, dé- 
clenchement, et la lettre R du mot anglais reset qui désigne la remise au zéro. 
Par conséquent, l’application du signal à l’entrée S met la bascule en état initial, 
alors que l’application du signal à l’entrée R provoque le changement de cet état. 
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Au cours des années 50 et au début des années 60 lorsqu'on utilisait des 
transistors au germanium, la configuration des bascules RS était plus complexe 
que celle examinée plus haut et caractéristique des transistors au silicium. Ceci 
tient à ce que dans les transistors au germanium la valeur de la tension résiduelle 
au régime saturé est la même que dans les transistors au silicium (elle est indé- 
pendante du courant Z,0), mais la valeur de U* est beaucoup plus petite (0,2 à 
0,3 V). C'est pourquoi on ne parvenait pas à assurer un bon blocage de l’un des 
transistors par la tension résiduelle en provenance de l’autre transistor qui était 
conducteur. Pour tourner cette difficulté, on as- 
surait les réactions croisées à l’aide de diviseurs 
de tension À, R2 et de la source de f.é.m. de blo- 
cage —E, (fig. 8.29). 

L'emploi de la f.é.m. —EÆE, assure un poten- 
tiel négatif sur la base du transistor bloqué. Dans 
sa variante à tubes, une telle bascule a été pro- 
posée en 1919 sous le nom de « relais cathodique » 
par le radiotechnicien soviétique connu M. Bonch- 
Brouevitch. 


8.9.3. Commande symétrique.— Ce ré- 
cime est caractérisé par l'application du 
signal de commande simultanément aux 
deux entrées (réunies entre elles) du bi- Fig. 8.29. Bascule symé- 
stable, de sorte que chaque signal suivant  trique à source de ten- 
provoque le passage du bistable dans l'état sion de bloquage 
opposé au précédent. 

Comme il a été montré plus haut, dans le circuit fondamental 
(fig. 8.28, a) l'application simultanée des signaux de commande 
est inadmissible parce que le changement d'état du bistable après 
la fin du signal sera irrégulier. Pour que les états stables de la bascule 
changent régulièrement après chaque impulsion d'entrée, le circuit 
doit être doté d’une mémoire interne. Cette dernière a pour fonction 
de conserver l'information sur l’état précédent de la bascule pendant 
toute la durée d’action du signal de commande suivant et d'assurer, 
après la fin de ce signal, le passage « forcé » du circuit dans l’état 
opposé à l’état précédent. 

La solution classique permettant de réaliser une mémoire interne 
consiste à utiliser des capacités de mémoire. Le schéma d’une bascule 
à capacité de mémoire est représenté, ainsi que son diagramme tem- 
porel de fonctionnement, à la figure 8.30. 


Supposons qu’à l’état initial le transistor T1 soit bloqué et le transistor, T2 
conducteur et saturé. Alors 


Th = 0; The = (Ec — U*Y(R + Ro). 
Les tensions aux bornes des condensateurs C1 et C2 auront pour expressions 
R 
Torre Bee ; 


Uc2= 151R=0 
et le potentiel de collecteur du transistor T1 sera 


Ues = U* + TpeR. 
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L'application du signal de commande provoque le déblocage des portes 
T3 et T4 jusqu'à leur saturation. Alors, le potentiel U,, décroît pratiquement à 
zéro et le potentiel U,, devient négatif: 


Ups = Vi — Vi À —Uc:: 


Les deux transistors T1 et T2 restent bloqués jusqu'à la fin. du signal d'entrée. 
Pendant la durée d'action du signal le condensateur C1 se décharge à travers 
la résistance À avec la constante de temps te = CR. Si la durée du signal est 


T 
I … Tent | : | 


b) 


Fig. 8.30. Schéma (a) et diagrammes temporels (b) d’une bascule symétrique à 
commande symétrique 


suffisamment courte (tent  Tc), la décharge est peu importante, si bien que la 
tension Us, conserve sa valeur initiale. 

Après fa fin de signal les bases des transistors sont parcourues par des 
courants de déblocage dont les valeurs sont nettement différentes: 


I? à — © 
b1 Re Re ’ 
ie Ece—Uci—U* E.—U* 

p2 Re Re+R * 


On voit que Le courant /;+ est plus intense que 1,,:. Par voie de conséquence, la 
vitesse initiale de croissance du courant de collecteur sera elle aussi plus grande 
dans le transistor T1 que dans le transistor 72. En se dérivant dans la base du 
transistor T2, le courant de collecteur rapidement croissant J,, fait perdre au 
courant Lt sa valeur initiale. Il en résulte le blocage du transistor T2 et la 
saturation, au bout d’un certain temps, du transistor T1. Ceci signifie que la 
bascule a changé d'état. | 
Pendant l'intervalle de temps qui sépare les signaux d'entrée, le condensa- 
teur C7 arrive à se décharger et le condensateur C2 à se charger (jusqu à la même 
tension qui existait à l'état initial aux bornes du condensateur C1). C est pour- 
uoi à l'application d’un signal d'entrée suivant les phénomènes se dérouleront 
‘une manière analogue à ceux décrits plus haut et la bascule reviendra à l’état 
initial. 
Ainsi, en conservant (en stockant) les tensions propres à l’état 
précédent de la bascule, les condensateurs CZ et C2 assurent une 
Q Le . ; . pe L à LE 
dissymétrie univoque artificielle des courants de déblocage à l'ins- 
tant de cessation du signal d'entrée et par là même le passage du 


bistable à l'état opposé. Les bistables destinés au fonctionnement 
en régime de commande symétrique sont appelés bascules T. 
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Le fonctionnement normal de la bascule T que nous venons de 
considérer exige la réalisation de deux conditions. Une d'elles a déjà 
été mentionnée: tent € To: OÙ Te est la constante de temps de la 
capacité. Cette condition assure la conservation de la tension entre 
les bornes du condensateur de mémoire pendant la durée d'action de 
l'impulsion d'entrée. La deuxième condition assure la décharge du 
condensateur pendant l'intervalle entre les impulsions d'entrée: 
T> 3ts, où T est la période de récurrence des impulsions 
(fig. 8.30, b). Cette condition limite la rapidité de fonctionnement 
du circuit. 

L'emploi de condensateurs dans les circuits intégrés étant indé- 
sirable, les condensateurs de mémoire ne sont pas utilisés dans les 
bascules T intégrées. La mémoire interne est réalisée avec d’autres 
moyens spécifiques (v. chap. 10) qui assurent d’ailleurs au circuit 
une plus grande souplesse et des possibilités fonctionnelles supplé- 
mentaires. 

8.9.4. Phénomènes transitoires.— Bien entendu, le passage de la 
bascule d’un état stable dans un autre état stable ne se produit pas 
d’une manière instantanée parce que chacune de ses portes constitu- 
tives présente de l’inertie lors de variations des courants et des 
{CnsIons. 

Dans une bascule à commande dissymétrique, le phénomène 
transitoire se déroule de la facon suivante. Soit à l’état initial, le 
transistor T1 bloqué et le transistor T2 conducteur (fig. 8.28) et 
supposons qu'à l'instant t — 0 la porte de commande T3 se débloque 
par saut (jusqu'à la saturation). Alors, dans la 1-ère étape du phé- 
nomène transitoire il se produit le blocage du transistor T2, c’est-à- 
dire la résorption de la charge excédentaire dans ses couches, et 
ensuite une décroissance rapide jusqu’à zéro du courant de collecteur 
{v. n. 8.4.5). Puis, dans la 2-ième étape, se charge la capacité d’en- 
trée du transistor T'{. Lorsque la tension V,, atteint la valeur de U*, 
le transistor T'7 commence à conduire. La 3-ième étape se caractérise 
par la croissance du courant /.., elle se termine par la saturation du 
transistor 77. Au cours de la 4-ième étape, la charge excédentaire 
s’accumule dans les couches du transistor saturé (v. n. 8.4.3). 

De ce qui précède il résulte que le temps global de commutation 
d'une bascule à commande dissymétrique (£{.) est la somme des com- 
posantes principales suivantes : le temps de résorption te, le temps 
de retard à la croissance {:1, le temps de croissance #, et le temps 
d'accumulation £, : 


lo — Lres + lai + Le + Las (8.61) 


Les valeurs de ces composantes sont données par des expressions 
correspondantes indiquées au $ 8.4. 

Rappelons que dans le cas des signaux d'entrée suffisamment 
courts le temps d’accumulation est déterminé suivant (8.22) par la 
durée du signal d'entrée. À la limite, si £* — 14, +t,, la charge 
excédentaire ne s’accumule pas et {, — 0. Ainsi, la fréquence maxi- 
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male de fonctionnement de la bascule est déterminée par le temps de 
commutation à condition que ét, = 0: 


Fax _— (tres + qi + le) (8.62) 


Par exemple, Si {res — 9 DS, tqy = 3 ns et i, — 2 ns, on a Fax — 
— 100 MHz. 

Au régime de commande symétrique, le phénomène transitoire 
se déroule un peu différemment. Les deux transistors sont bloqués 
pendant toute la durée du signal d'entrée. Lorsque le signal d'entrée 
cesse d'agir, un des transistors se débloque, celui qui était bloqué 
à l’état initial. Puis dans ce même transistor il se produit une accu- 
mulation de charge excédentaire. Cette accumulation s'accompagne 
de la recharge des condensateurs de mémoire conformément au nouvel 
état stable de la bascule (v. petit-texte p. 310). 

La durée de la première des étapes indiquées est évidemment 
égale à tent. La durée de la deuxième étape est donnée par la somme 
tai + t-. Enfin, la durée de la troisième étape est déterminée par le 
temps de recouvrement (de la décharge) t,... Ce dernier peut être 
posé égal à 3Tc, où Te — 

Le temps total de commutation peut s’écrire sous la forme 


Lo = lent + tai F tr + frece (8.63) 


Comme nous l’avons vu, la durée du signal d'entrée doit satisfaire 
à la condition tent € Te. D'un autre côté, la durée du signal ne 
doit pas être inférieure au temps de résorption dans un transistor 
saturé ; dans le cas contraire, le transistor conservera son état saturé 
après la fin du signal et le changement d'état de la bascule ne se 
produira pas. En tenant compte des deux limitations, posons tent Æ 
Æ Îres. Dans ces conditions, les trois premiers termes de (8.63) 
seront à peu près les mêmes que dans une bascule à commande dis- 
symétrique [v. (8.61)]. Ceci signifie que la fréquence maximale d’uti- 
lisation d’une bascule à commande symétrique peut s’écrire sous la 
forme suivante: 


Fax — (tres À Lai br 1 TS lu (8.64) 


Il n’est pas difficile de constater que le temps minimal de com- 
mutation est plus grand et la fréquence maximale est plus faible en 
commande symétrique qu’en commande dissymétrique. Si les para- 
mètres res: ta {- Sont par exemple les mêmes que dans l'exemple 
précédent et que l’on pose € — 10 pF, R — 1 kilohm, on obtient 
Éree — Te — 30 ns et Fax & 25 MHz, c'est-à-dire 4 fois moins 
élevée que dans la commande dissymétrique. 


$ 8.10. Bascule de Schmitt 


A la base de la bascule de Schmitt est le commutateur de courant 
étudié au $ 8.6. Pour souligner cette succession, dans le schéma de la 
bascule de Schmitt (fig. 8.31), le commutateur de courant est repré- 
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senté en continu et le diviseur de tension R7, R2 en pointillé. Dans 
le même but, le potentiel U;, est désigné par E bien que dans ce cas 
la valeur de Æ ne soit pas constante. 

Pour simplifier l’analyse, idéalisons le diviseur R7, R2 en suppo- 
sant qu'il ne consomme aucun courant et ne fait que transmettre 
une fraction de la tension U,, à la base 
du transistor T2: Éc 


E = YqUen où y — Ry/(R; + R)). 


Supposons qu'à l’état initial le tran- Pre 
sistor 71 est bloqué et le transistor T2 
conducteur et fonctionne au régime actif. 
Les potentiels correspondant à un tel état 
ont pour valeurs 


Un = E,;, E — YE:; Us — Ec—ToR. 


|z | 


Le régime actif du transistor T2 sup- 
ls 


pose la réalisation de la condition U,, > 

> E, d’où l’on obtient aisément la limita- Fig. 8.31. Schéma de 

tion imposée à la valeur de 7Z,R,2. principe de la bascule de 
L'état initial est conservé tant que le Schmitt 

transistor T1 reste bloqué, c'est-à-dire 

pour des tensions d’entrée inférieures à Æ. Désignons par Ut la 

tension de déblocage du transistor T1: 


Ut = E — 8 — YE, — 6, (8.65) 


où O0 V.SiE, = 5 V et y — 1/,, on a Uin & 2,4 V. 

Supposons que le signal d’entrée U.,+ soit devenu un peu supérieur 
à la tension de déblocage, si bien que le courant de collecteur ait. 
subi un faible accroissement AJ,.,. Il en résulte une chaîne d'interac- 
tions 


APS — — ÀT,.:R: ÂE __ YAU::; AU, EE AE 


(la dernière égalité suppose que la tension directe sur la jonction 
émettrice ne varie pas et reste égale à U*). L'accroissement AU. 
engendre un accroissement supplémentaire du courant de collecteur 


ATe: — —SAU, es YSR AT eu 


où $ est la pente du transistor !). 

Si le produit SR, est supérieur à l’unité, l'accroissement sup- 
plémentaire AZ;, obtenu lors du parcours du circuit fermé sera 
beaucoup plus grand que l’accroissement initial AZ... Ceci signifie 
que le montage devient le siège d’un phénomène de régénération (en. 
avalanche) qui a pour résultat le passage du courant 7, dans le tran- 
sistor TZ et donc le blocage du transistor T2. 


‘) Le signe moins figurant dans la relation entre les accroissements Al,; 
el AUS tient à ce que dans les transistors n-p-n le courant augmente lorsque 
l'accroissement du potentiel de l'émetteur est négatif. 
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La tension U,: pour laquelle le courant 7, est commuté brus- 
quement du transistor T2 dans le transistor T1 est appelée tension de 
déclenchement ou de commutation de la bascule. 

Après le basculement les potentiels mis en jeu sont de la forme 


Uni = Us; E = YU; Usa = E, 


où Ü:0 est le potentiel de collecteur du transistor T 1 devenu conduc- 
teur. Suivant les valeurs des paramètres 7, et R,, le transistor T1 
peut fonctionner après le basculement tant en régime actif qu’en 
régime de saturation. C’est le régime actif qui est typique. Dans ce 
Cas 


ÜUco = Ec — Like (8.66) 


Où Üc0 > Uënt (puisque le potentiel de la base conserve sa valeur 
au cours du basculement). 

Pour faire revenir la bascule dans l’état initial il faut réduire le 
signal d'entrée jusqu'à une valeur voisine de Æ pour laquelle le 
transistor 712 commence à conduire. 

Désignons par Uësnt la tension de déblocage du transistor T2: 


Usnt = E + 5 = yUeo + 6. (8.67) 


Si F pose y — 1/2 et Uco = Un = 2,4 V [v. (8.65)1, Us & 
ZA,3 V. 

Dès que la tension Un: devient inférieure à Usnt, le transistor 
T£ commence à conduire et il se développe un phénomène de régéné- 
ration analogue à celui que nous avons décrit plus haut. Il en résulte 
le passage de la bascule à l’état initial dans lequel le transistor T1 
est bloqué et le transistor T2 conducteur. 

La tension Ut pour laquelle le courant 7, est commuté brusque- 
ment du transistor T1 dans T2 s'appelle tension de retournement 
{ou de remise au 2éro) de la bascule. 

En négligeant la petite quantité Ô et en tenant compte de l’égalité 
U 0 = Uint, on déduit de (8.67) que la tension de retournement est 
inférieure à la tension de déclenchement. Pour la bascule de Schmitt 
une telle relation est fondamentale. 

Bien souvent, au lieu des termes tension de déclenchement et ten- 
sion de retournement on utilise des termes plus généraux seuil de 
déclenchement ou de basculement et seuil de retournement. Conformé- 
ment à ces termes la bascule de Schmitt est appelée dispositif à seuil. 

Dans la bascule de Schmitt le signal de sortie est recueilli sur le 
collecteur du transistor T2. Comme ce collecteur est «ouvert » 
(c’est-à-dire non relié au circuit de réaction), et le transistor T2 
travaille au régime non saturé, la durée des phénomènes transitoires 
est très courte, de beaucoup inférieure à celle des bistables ordinaires. 
C’est l’un des avantages importants que la bascule de Schmitt pré- 
sente par rapport à d’autres bascules. 

La figure 8.32 montre la caractéristique de transfert de la bascule 
de Schmitt, sur laquelle U,,, — U,,. Comme on le voit, la présence 
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de deux tensions de seuil a pour effet l’apparition sur la caracté- 
ristique d’une « boucle d’hystérésis » dont la largeur est Ut+ — 
— Uisnt. Pour des valeurs de VU et Une obtenues plus haut, la 
largeur de la « boucle d’hystérésis » est près de 1,1 V. 

La figure 8.33 illustre un procédé typique d'emploi de la bascule 
de Schmitt comme dispositif à seuil. En cas d’une croissance progres- 
sive de Üent à partir de zéro, le montage est à l’état initial (TZ blo- 
qué). Dès que Vent atteint la valeur de VX, il se produit le bascule- 
ment de la bascule: le transistor T2 se bloque et on obtient à la sor- 
tie un saut de tension positive. Si le signal d'entrée n’atteint pas 


Üsor 


0 
Vent Vêré Ügy 
Fig. 8.32. Caractéristique de Fig. 8.33. Diagrammes temporels 
transfert de la bascule de pour l'emploi de la bascule de 
Schmitt Schmitt comme discriminateur 
d'amplitude et formeur d'impul- 
sions 


la valeur du seuil de fonctionnement, le signal de sortie (saut) est 
nul. La bascule de Schmitt permet donc de « trier » les signaux d’en- 
trée d’après leur amplitude: supérieure à Uh+ ou inférieure à Ut. 
De tels dispositifs portent le nom d'’analyseurs d'amplitude ou de 
discriminateurs d'amplitude. 

Si l’amplitude des signaux d'entrée est a priori supérieure au 
seuil de déclenchement, la bascule de Schmitt remplit une autre 
fonction : elle se transforme en formeur d'impulsions. Cette fonction 
signifie que des signaux d'entrée continus d'amplitude variable 
sont « convertis » en impulsions rectangulaires (créneaux) normalisées 
(en amplitude) à fronts raids. Une telle « mise en forme » des impul- 
sions est bien souvent utilisée en pratique. 

Notons pour conclure que lorsque les signaux d'entrée sont suffi- 
samment forts (Üent >> Üënt), le transistor T1 vient à saturation. 
Ceci ne conduit pas au déblocage du transistor T2, c’est-à-dire ne 
trouble pas le fonctionnement de la bascule, mais provoque une 
brusque croissance du courant d'entrée de la bascule et compromet 
sa rapidité de réponse (à cause de la résorption nécessaire de la cha- 
rge excédentaire accumulée). 
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CHAPITRE 9 


PRINCIPES DES CIRCUITS INTÉGRÉS 
ANALOGIQUES 


$ 9.1. Introduction 


Une idée générale des particularités caractérisant les circuits 
analogiques a été donnée au $ 8.2. La nomenclature des circuits 
analogique est très variée. Avant l'apparition de la microélectro- 
nique il était difficile d'imaginer que dans le domaine des circuits 
analogiques on pouvait trouver un petit nombre de structures types 
qui pourraient servir de base pour la totalité ou la plupart des autres 
circuits, comme c’est le cas de la porte et du commutateur de courant 
dans les circuits numériques. Pourtant, de telles structures types ont 
été trouvées au cours du développement de la microélectronique. 
Elles seront analysées avec plus ou moins de détails dans le présent 
chapitre. 

Pour ce qui est des amplificateurs, ils jouaient toujours un rôle 
dominant dans les dispositifs analogiques en assumant la fonction 
la plus répandue, à savoir l’amplification de puissance de signaux 
faibles. À l’époque de la microélectronique, ce rôle est devenu encore 
plus important, parce que la version principale des circuits intégrés 
analogiques, c’est-à-dire l’amplificateur opérationnel, est capable 
de remplir les fonctions les plus variées et non seulement celles d’am- 
plification. C’est pourquoi, dans ce qui suit, nous réservons la place 
principale aux amplificateurs. 

Les amplificateurs peuvent être classés de différentes façons. 
Suivant la largeur de la bande (gamme) de fréquences amplifiées 
on distingue des amplificateurs à large bande et des amplificateurs à 
bande étroite (sélectifs). Une variante des plus importantes des ampli- 
ficateurs à large bande est représentée par les amplificateurs à courant 
continu capables d’amplifier les signaux de fréquence aussi basse 
que l’on voudrait. Suivant la puissance, on distingue des amplifi- 
cateurs de petite puissance et des amplificateurs de grande puissance. 
Les premiers se caractérisent par le fait que la puissance du signal 
de sortie est nettement inférieure à celle consommée par l’amplifica- 
teur ; dans les seconds, les deux puissances sont d’un même ordre de 
grandeur. Suivant leur fonction, on distingue des amplificateurs 
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linéaires, logarithmiques, différentiateurs, électrométriques et au- 
tres. 

Dans la technique des circuits à transistors discrets, on utilisait 
largement la classification des amplificateurs suivant le mode de 
liaison ou de couplage entre les étages. On distinguait des cou- 
plages capacitif, inductif et conductif (direct). Le plus employé était le 
couplage capacitif, si bien qu’on commençait l’étude des amplifica- 
teurs par ceux à couplage par capacité. Or, comme on le sait, dans 
les CI monolithiques la réalisation des condensateurs est difficile 
et celle des transformateurs impossible. C’est pourquoi, le premier 
rôle est joué par des amplificateurs à couplage direct des étages qui 
étaient considérés comme « exotiques » dans les circuits à composants 
discrets. 

Puisque le couplage direct (non inductif) permet l’amplification 
des signaux ayant des fréquences aussi basses que l’on veut, les 
amplificateurs utilisant un tel couplage sont des amplificateurs 
à courant continu, qui ont déjà été mentionnés plus haut. Ces ampli- 
ficateurs constituent la base des circuits intégrés analogiques. 


$ 9.2. Transistors composites 


Dans de nombreux CI analogiques on utilise une combinaison de 
plusieurs (généralement de deux) transistors reliés entre eux de ma- 
nière qu'ils peuvent être considérés comme un tout, un transistor 
composite. Les transistors composites possèdent des propriétés qu’il 
est difficile ou même impossible d'obtenir avec des transistors de 
structure ordinaire. 

Parmi les transistors composites la plus répandue est la paire 
en montage Darlington (fig. 9.1). Sa particularité principale est une 


Co 
I c'E Te? 


Fig. 9.1. Montage Darlington: 


a, le plus simple; b, avec égalisation des courants 


valeur extrêmement élevée du”gain en courant de base. 
En effet, de la figure 9.1, a il résulte que 


Le = Lei = (B1 + 1) Zs; Le = Bip + B:7p. 
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En introduisant la valeur de 7;,, dans la seconde égalité et en divi- 
sant les deux membres par Z;,, on obtient le gain équivalent de la 
paire de transistors en montage Darlington: 


B + B, + B, + B.B.. (9.1a) 


Dans tous les cas qui se présentent en pratique, les deux premiers 
termes au second membre sont très petits devant le troisième, si 
bien que le gain équivalent peut s’écrire conventionnellement sous 
la forme 


B = B.B.. (9.1b) 


Si les valeurs des composantes B, et B, sont de l’ordre de 100 à 200, 
le gain de calcul B sera (1 à 4)-10%. Le gain différentiel $ aura à peu 
près la même valeur. 

Il convient pourtant d’avoir en vue que dans le montage Darling- 
ton les régimes de fonctionnement des transistors sont différents : 
le courant d’émetteur 7, est près de 
B, fois plus grand que le courant 7,.. 
Compte tenu de la fonction B (7.) 
(v. fig. 4.11, a), on peut conclure que 
le gain B, peut être nettement infé- 
rieur au gain B,. C'est pourquoi les 
valeurs réelles du gain B peuvent 
s'élever à plusieurs milliers comme 
dans le cas des transistors super- 
bêta (v. n. 7.4.4). 

Pour égaliser les courants J,:, et 
Tes on place en parallèle avec la 
jonction émettrice du transistor T2 
une résistance À (fig. 9.1, b). Le 
courant JA traversant cette résistance est approximativement 
égal à U*/R. On peut le rendre voisin du courant 7, pour que le 
courant Z,, ne constitue qu'une petite fraction du courant 74: 
Dans ce cas, les courants d’émetteur des deux transistors seront, de 
même que leurs courants de collecteur, à peu près égaux. Par consé- 
quent, le gain intégral B tombera jusqu’à 2B,. Quant au gain diffé- 
rentiel $, il pourra conserver sa valeur précédente très élevée. Com- 
paré aux valeurs données par les expressions (9.1), il sera réduit dans 
le rapport R/R ent, Où Rent est la résistance d’entrée du transistor T2 
du côté de la base. Les calculs montrent que cette réduction ne sera 
que de 3 à 8 fois parce que les valeurs de $ sont comprises entre 1000 
et 9000. Les paramètres r, et r, du montage Darlington sont voisins 
des paramètres correspondants du transistor T1. 

La figure 9.2 montre le schéma d’un autre transistor composite 
que l’on pourrait appeler transistor p-n-p composite. Il s’agit ici de la 
combinaison de deux transistors de type différent : p-n-p et n-p-n. 
Comme on le voit sur la figure, les sens des courants résultants cor- 
respondent à un transistor p-n-p. Quant au gain, il est défini par 


Fig. 9.2. Transistor p-n-p com- 
posite 
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l'expression B — B, + B.B, qui se confond pratiquement avec les 
expressions (9.1) valables pour le montage Darlington. 

Comme il a été souligné au $ 7.5, les transistors p-n-p intégrés 
cèdent aux transistors n-p-n intégrés, en particulier en ce qui con- 
cerne le gain B. Sous ce rapport, un transistor p-n-p composite pré- 
sente des avantages évidents parce que son gain est plus élevé que 
celui du transistor n-p-n faisant partie du montage. Ceci permet 
d'utiliser, comme transistor 71, par exemple, le transistor p-n-p 
« parasite » (v. fig. 7.20, a) à faible gain. La rapidité de fonctionne- 
ment d’un transistor composite est la même que celle du transistor 
p-n-p qu'il utilise, c’est-à-dire moins grande que celle d’un transistor 
n-p-n. 


$ 9.3. Régime statique de l’amplificateur le plus simple 


Les amplificateurs sont généralement constitués par plusieurs 
cellules de même type que l’on appelle étages amplificateurs. Un étage 
amplificateur peut faire appel à un, deux ou plusieurs transistors, 
c'est-à-dire représenter par lui-même un montage assez complexe. 
Pourtant un étage amplificateur, même complexe, ne peut pas être 
divisé en des composants plus simples sans qu'il ne perde pas ses 
traits caractéristiques. C’est dans ce sens que l'étage est considéré 
comme une cellule élémentaire d’un amplificateur. 

9.3.1. Schéma et régime de repos.— L'amplificateur à courant. 
continu le plus simple, à un seul transistor, est représenté schémati- 


+£g 


Fig. 9.3. Variantes des étages amplificateurs à alimentation bipolaire (a) et uni- 
polaire (b) 


quement par la figure 9.3, a. Les amplificateurs de ce type sont. 
caractérisés par une alimentation bipolaire, c’est-à-dire par l’utili- 
sation de deux sources d'alimentation fournissant des tensions +ÆZ, 
et —E, par rapport à la masse. 


En principe, on peut utiliser une alimentation unipolaire (fig. 9.3, b). 


Mais la réalisation d’une telle variante se heurte à des difficultés. Premièrement, 
on doit prévoir une source spéciale de tension de polarisation E4. Deuxième- 
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ment, la source de signal n’a pas de point mis à la masse, ce qui exclut l’emploi 
de la plupart des sources de signaux typiques et fait croître brusquement le 
niveau des signaux parasites induits à l’entrée de l’amplificateur. Si l’on change 
de place la source de signal et la source de polarisation, le niveau élevé de parasi- 
tes subsiste et la réalisation, par un schéma quelconque, d’une source de polari- 
sation non mise à la masse est pratiquement impossible. 


Commençons par examiner le cas où le signal d'entrée Uent est 
nul. Le circuit est dans ce cas parcouru par des composantes conti- 
nues des courants dues aux sources £, et Æ.. On convient de donner 
au régime d'absence de signal le 
nom de régime de repos d'un ampliti- 
cateur. 

Lorsque l'entrée de l’amplifi- 
cateur est attaquée par un signal, 
aux composantes continues s’ajou- 
tent des composantes alternatives 
proportionnelles à la valeur de 
Uent. Ainsi au régime de travail, 
les valeurs totales des tensions et 
des courants peuvent s'écrire sous 
Fig. 9.4. Schéma équivalent d'un ]a forme: U — U° + AU; I=DN+ 
étage amplificateur pour les com- | A7. Ici, l'indice supérieur « 0 » 

posantes continues er 
est attribué aux composantes con- 
tinues, alors que les composantes 
alternatives (qui sont généralement petites devant les composantes 
continues) sont désignées sous forme d’accroissements. | 

Comme on a déjà indiqué au $ 4.6, l'analyse des composantes 
alternatives peut se faire séparément de celle des composantes conti- 
nues. Considérons d’abord les composantes continues qui caractéri- 
sent le régime de repos. 

Posons Uent — 0 et représentons le schéma équivalent de l’ampli- 
ficateur comme l'indique la figure 9.4. Dans ce schéma on a utilisé 
pour le transistor le modèle simplifié d’Ebers et Moll correspondant 
au régime actif normal (cf. fig. 4.13), pour plus de généralité on 
a introduit dans le circuit de base une résistance À. Cette dernière 
comprend la résistance interne r, de la base et la résistance de la 
source de signal ou de l'étage précédent. 

Le parcours du schéma de la figure 9.4 permet d'écrire l'équation 
suivante 


bRp + U* + Re — Ee = 0. 


En y introduisant Z$ — (1 — «) I£, on trouve aisément le courant 
d'émetteur 


Ee—U* 
I — RUE (9.2a) 
Le potentiel du collecteur a pour valeur 
ce = Ec — IR, (9.2b) 


où Jé = alt. 
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Les valeurs de Z£ et U sont données à l’avance. Leur ensemble 
détermine, comme on le dit, le point de fonctionnement du transistor 
au régime de repos ou tout simplement le point de repos. La tension 
d'alimentation Æ, est généralement donnée elle aussi; la valeur 
nécessaire de la résistance À. se détermine alors d’une façon univo- 
que à partir de l'expression (9.2b). 

Quant aux quantités Æ4. et R:, elles doivent être suffisamment 
grandes pour que des variations inévitables des paramètres « et U* 
n'aient pas d'influence notable sur le courant Zf. On peut dire que 
le choix des valeurs de F, et R, se détermine par la stabilité souhai- 
tée du point de fonctionnement 
du transistor en cas de variations 
de température et d’autres facteurs. 

La résistance ÆR,est choisie à 
partir de la condition 


ReD(1—a)Rp (9.3) 


Par exemple, si Ry — 2 kilohms 
et « — 0,99 (c'est-à-dire B — 100), 
la résistance Re doit être d'au pig. 9,5. Schéma équivalent d’un 
moins 200 ohms. étage amplificateur pour de petits 

Après avoir choisi la résistance signaux à basse fréquence 
Ra iln'est pas difficile de trou- 
ver à partir de (9.2a) la valeur de £.. Il peut apparaître que la valeur 
de E, n’est pas suffisamment grande pour prévenir dans la mesure 
voulue l'influence due aux variations de U*. Dans un tel cas il 
convient d'augmenter E, et respectivement ÆR,. Généralement, 
E,>2 à 3 V. 

9.3.2. Paramètres différentiels.— L'application du signal Ut 
fait varier les potentiels et les courants dans le circuit, c’est-à-dire 
« engendre » des composantes alternatives. Pour déterminer ces 
composantes, utilisons le modèle pour de petits signaux du transistor 
(fig. 4.16). En limitant pour l'instant notre analyse à celle du do- 
maine des fréquences suffisamment basses, nous supposerons que & 
est une quantité réelle et que la capacité de collecteur est négligeable. 
La résistance de la jonction collectrice r, sera également négligée : 
sa prise en compte n'apporte pas de modifications importantes dans 
les résultats de l'analyse. Dans ces conditions, le schéma équivalent 
de l’étage amplificateur aura l’aspect de la figure 9.5. Ce schéma 
tient compte de la résistance interne À, de la source de signal et re- 
présente les valeurs des courants et des tensions sans le symbole A. 
L'examen de la figure 9.5 permet d'écrire: 


U'ent = Lh (Re + rp) + Le (Re + re). 


En y introduisant 7} = (1 — «) Z:, on trouve le courant d'émetteur 


+---+ 


SRE À 


—- 
le= Re+re+(1—@) (Re +rb)" (9.4) 
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En tenant compte de la condition (9.3) on peut, sans commettre une 
erreur notable, poser Ze = Uzont/Re. Connaissant le courant J,, 
il est facile de déterminer les autres courants et tensions intervenant 
dans le schéma. 

Les paramètres (doués ou non de dimensions) qui lient les compo- 
santes variables entre elles et au signal d'entrée portent le nom de 
paramètres différentiels de l’amplificateur. 

Le plus important de ces paramètres est le gain ou le coefficient 
d'amplification défini par le rapport du signal de sortie au signal 
d'entrée 

K — Usor/Uent- 


Pour signal de sortie on convient de considérer la composante alter- 
native de la tension de collecteur AU, (c'est pourquoi le potentiel 
du collecteur est indiqué sur la figure 9.3 sous la forme de U®.+ 
+ Usor)- Il résulte de la figure 9.5 que U.,, = —al,R.. En intro- 
duisant la valeur du courant 7. donnée par (9.4) et en divisant par 
U ent les deux membres de la dernière expression, on peut écrire le 
coefficient d'amplification sous la forme générale: 


pe 

Re+re+(1— a) (Rg+rb) 
En négligeant, conformément à (9.3), les deux derniers termes figu- 
rant au dénominateur on obtient pour le coeïftficient d'amplification 
une expression simple parfaitement applicable aux calculs pratiques 


= +0 (RelRo). (9.5b) 


La signe € moins » témoigne des polarités opposées des signaux 
d’entrée et de sortie ou.(en cas d’un signal sinusoïdal) d’un D 
de 180° entre les signaux de sortie et d'entrée. 

Il résulte de l'expression (9.5b) qu’il est souhaitable que ja. ré- 
sistance R, soit grande et la résistance À. petite. Pourtant dans un 
montage réel, la résistance À, est déterminée par la tension :d’ali- 
mentation et le point de fonctionnement du transistor [v..(9.2b)], 
alors que la résistance R, doit satisfaire à la condition de stabilité 
(9.3). C'est. pourquoi. le coefficient d'amplification obtenu avec 
l'étage considéré ne dépasse. pratiquement pas 4 ou 5. 

La valeur limitée du coefficient d’ amplification devient particu- 
lièrement évidente si l’on transforme l'expression (9.5a) en y intro- 
duisant les valeurs de R, et R, données par. (9.2). En posant re € 
< R4 on obtient 


(9.5a) 


K = —(E, — U,)/(Ee — U*). (9.6) 
Soit, par exemple, E, — 12 V, Es — 8 V'et:U? — 2 V; le coeffi- 
cient d’ amplification obtenu est KA = 4,5. Il est ‘utile de remarquer 
que le coefficient d’ amplification est indépendant des courants de 


travail et en cas d' des tensions d’ alimentation Æ, et Æ, 
il s'approche de l'unité. 
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Si une charge extérieure À.r (indiquée en traits interrompus sur 
la figure 9.5) est branchée à la sortie de l’amplificateur, il convient 
de remplacer dans les formules (9.5) la résistance À, par la résistance 
équivalente Re || Ren, où |] est le symbole de couplage en parallèle. 

Un autre paramètre important d'un amplificateur est la résistance 
d'entrée définie par la relation 


R ent Uent/T ent 


OÙ Jent €St la composante alternative du courant de base, la tension 
Uent étant considérée comme appliquée directement à la base. Ceci 
signifie que lors du calcul de la résistance d'entrée on doit poser 


: Par rapport à la source de signal la résistance d'entrée joue le 
rôle de la charge. Par conséquent, plus grande est cette résistance, 
plus faible est la charge de la source de signal et donc mieux sa 
tension est transmise à l’entrée de l'étage. 


En posant R, = 0, on tire de la figure 9.5: 
ÜUent = Tirb + Le (Re + re). 


En y introduisant Z,= (f “+ 1) Z} et en divisant les deux membres 
par {1 = Zents on obtient pour la résistance d'entrée une expression 
générale : 


Rent =rr +(B+1)(Ret+ re). (9.7a) 


En pratique, les résistances r, et r. peuvent être négligées. Il vient 
alors 


Rent & (PB +1) Re. (9.7b) 


Par exemple, si B — 100 et R4 = 2 kilohms, Rent Æ 200 ki- 
lohms. 

Signalons que lorsque la résistance R, augmente, la résistance 
d'entrée ne peut pas croître indéfiniment comme ceci résulte des 
formules (9.7). Les causes de cette croissance limitée seront indi- 
quées au $ 9.4. 

Un troisième paramètre important de l’amplificateur, la résistance 
de sortie, est défini par l'expression 


Rsor = (Usor)r/(Zsor)ces 


OÙ (Usor)v eSt la tension de sortie en marche à vide de l'étage (c’est-à- 
dire en l’absence de la charge extérieure Rx) et (Zior)ec est le cou- 
rant de sortie pour des bornes de sortie en‘court-circuit (on a en vue 
le court-circuit pour les composantes alternatives). 

La résistance de sortie caractérise la capacité de charge d’un 
étage: plus faible est cette résistance, plus grand ‘est le courant 
qu'on peut envoyer dans la charge extérieure et plus petite est la 
valeur que peut être la résistance extérieure. 

D’ après son sens physique, la résistance de sortie d’un circuit. 
st une ré sistance différentielle que l’on peut mesurer du côté des 
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bornes de sortie en l'absence de signal d entrée (Ut = 0) et pour 
la charge extérieure débranchée (Ron = co). C’est aussi dans les 
mêmes conditions que l’on effectue le calcul théorique de la valeur 
de R;or- | 

Pour le schéma représenté à la figure 9.5 il n’est pas nécessaire 
d'effectuer des calculs spéciaux. La partie d'entrée du schéma étant 
séparée de la sortie du générateur de courant et ce générateur étant 


« 


en marche à vide pour Uzent — 0, on peut écrire immédiatement 
Rsor = Re. (9.8) 


La prise en compte de la résistance de la jonction collectrice (c’est-à- 
dire de la résistance interne du générateur de courant) n’a aucune 
influence pratique sur le résultat obtenu. 

9.3.3. Dérive des composantes continues. — Au régime de repos 
(pour Uëent = 0), les courants et les tensions d’un amplificateur 
peuvent varier sous l'effet des variations de la température, des 
tensions d'alimentation et de certains autres facteurs. Des accroisse- 
ments lents et non contrôlables des courants et des tensions qui en 
résultent sont appelés dérive des composantes continues. 

Si le signal d’entrée varie assez rapidement (à une fréquence suf- 
fisamment élevée), il n’est pas difficile de le distinguer de la dérive. 
Or, dans les amplificateurs à courant continu qui sont caractérisés 
par des variations lentes du signal utile, la dérive (les accroissements 
parasites) est, dans le cas général, indiscernable des accroissements 
engendrés par le signal utile. Ceci signifie que la valeur de la dérive 
détermine la limite de sensibilité d'un amplificateur à courant 
continu, c’est-à-dire son aptitude à amplifier les signaux faibles. 

Etant donné qu’en microélectronique les amplificateurs à courant 
continu occupent une place de tout premier plan, le problème de la 
dérive prend une importance particulière. 

Supposons que des phénomènes non contrôlables aient provoqué 
des accroissements AE, et AE, ainsi que ceux des paramètres AU* 
et Aa du transistor. Il résulte alors de l’expression (9.2b) que le po- 
tentiel du collecteur US subit un accroissement 


AUS = AE, + ADR, 


(le signe « plus » s'explique par le fait que les accroissements AE, 
et AIÎR, ne sont pas corrélés, c’est-à-dire sont indépendants et 
peuvent donc, dans le cas le plus défavorable, s'ajouter). Compte 
tenu de la relation Z? — «ff, on peut écrire pour l'accroissement 
du courant de collecteur : 


AIË = Aalg + aAï$. 
Enfin, l'accroissement du courant d’émetteur peut se déduire lui 
aussi de l'expression (9.2a): 
AEe+ AU*+ AaT0Rh 


= Rom 
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En effectuant des substitutions nécessaires et en divisant l’accroisse- 
ment AUS par le coefficient d'amplification sous la forme (9.5a), 
on obtient une tension que l’on appelle dérive réduite ou ramenée 
. AU 
dr TK]: 


La dérive réduite est commode pour l'évaluation de la valeur mini- 
male du signal d’entrée qui est encore discernable sur le fond de la 
dérive. 

Si l’on néglige la petite différence qui existe entre les dénomi- 
nateurs des expressions (9.2a) et (9.5a) et que l’on passe de « à la 
grandeur plus commode B, la dérive réduite peut se mettre sous la 
forme suivante 


AE AB 1£(Re+ Rp) 
Dur AU + (A+ RE) + SIG 


Cette expression montre que de quatre composantes de la dérive 
(AB, AF4 AE% et AU“) c’est la composante AU“ que l’on ne peut 
pas éliminer en principe. Les autres composantes peuvent être ré- 
duites par modifications de schémas appropriées: en stabilisant la 
tension d'alimentation et en diminuant le courant de travail. 


(9.9) 


Pour évaluer quantitativement la dérive, posons B — 100; AB/B = 0,5; 
19 = 14 mA; Re + Rp = 3 kilohms; £, = 3 V; E, = 12 V;]| K]| = 5. Alors 
la valeur de la troisième composante de la dérive sera de 15 mV. Pour que les 
composantes AE soient plus faibles, il faut stabiliser la tension d’alimentation 
à 0,1 % près. Quant à la composante inéliminable AU*, sa valeur dépend 
avant tout de la gamme de variation de la température. En admettant que la 
sensibilité thermique & = 4,5 mV/°C (v. p. 95) et en posant AT — 100 °C, on 
obtient AU* — 150 mV. On voit que cette composante est la plus importante. 
Ainsi, dans l’exemple considéré, la dérive réduite limite les signaux d'entrée 
d'en bas par des valeurs de l’ordre de 100 mV. 


9.3.4. Montage en cascade.— Le coefficient d'amplification de 
l’amplificateur à un étage le plus simple est limité et ne dépasse 
généralement pas 4 à 5. Aussi, un gain voulu (se chiffrant souvent 
par plusieurs milliers et même plusieurs dizaines de milliers) ne 
peut-il être réalisé qu'en couplant en cascade plusieurs étages ampli- 
ficateurs. Dans une telle cascade, la tension de sortie de l'étage pré- 
cédent constitue la tension d'entrée pour l’étage qui le suit. Le gain 
global d’un tel amplificateur sera égal au produit des gains des étages 
constitutifs : 


K = K;K3 ...K7»> (9.10a) 
et, si tous les étages sont identiques, 
K = KW. (9.10b) 


Ici, N est le nombre d’étages, K, le gain par étage. 
La réunion des étages séparés en une chaîne s'appelle montage en 
cascade. 
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La formule (9.10b) permet de déterminer facilement le nombre 
d’étages nécessaires si les valeurs de Æ et X, sont données: 


N = lg K/lg K.. 


Soit, par exemple, À — 10* et K, = 4, alors N Æ 7. On voit que 
le nombre d’étages dans les amplificateurs de ce type peut être assez 
élevé. 

Le montage en cascade des amplificateurs simples pose des 
problèmes spécifiques qui rendent encore plus difficile l’obtention 
des gains élevés. Nous n'allons pas analyser ces problèmes vu que 
les amplificateurs simples eux-mêmes ne trouvent pas d'applications 
en microélectronique. 


$ 9.4. Phénomènes transitoires 
dans l’amplificateur le plus simple 


Dans l’amplificateur simple le transistor est monté en apparence 
en émetteur commun (EC): le signal d'entrée est appliqué à la base, 
le signal de sortie est recueilli sur le collecteur. Pourtant en réalité 
le transistor fonctionne dans le montage en base commune (BG) puisque, 
tant en régime de repos qu'en présence du signal, la grandeur donnée 
ést le courant d'émetteur et non le courant de base. Pour la compo- 
sante alternative cette conclusion résulte de l'expression (9.4) compte 
tenu de la condition (9.3). 

Ceci signifie qu'en appliquant à l’entrée dé l’amplificateur 
un signal U'ant sous forme de tension échelon, nous donnons un éche- 
lon de courant d’émetteur A7,. Dans ces conditions, les caractéristi- 
ques de transfert en courant de collecteur et en tension de collecteur 
seront déterminées par la caractéristique de transfert du gain a. 
Si l’on tient compte de la capacité du collecteur, la constante de 
temps t, doit être remplacée par la constante de temps équivalente 
Taoe LV. (4.66)]. En introduisant dans (9.5b) l’image « (s), on obtient 
l’image du gain XÆ (s) qui permet de déterminer aisément la caracté- 
ristique de transfert et les caractéristiques de fréquence. Toutes ces 
caractéristiques en unités relatives se confondent avec les caractéristi- 
ques du gain & que nous avons analysées au $ 4.7. Il n’est pas donc 
nécessaire de reproduite les formules et les figures correspondantes. 

Par contre, envisageons le cas où le courant d’émetteur ne peut 
pas être considéré comme donné, c’est-à-dire où le terme (1 —«) x 
X (R; + r») au dénominateur de l’expression (9.5a) est comparable 
aux deux premiers termes. Ce cas n’est pas caractéristique de l'étage 
simple mais est important au point de vue de la méthode, parce qu'il 
peut servir de base pour l’analyse des autres variantes des amplifica- 
teurs. | 

9.4.1. Constante de temps en haute fréquence.— Le schéma équi- 
valent de l’amplificateur aux fréquences élevées (faibles constantes 
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de temps) est montré à la figure 9.6. La capacité de collecteur C4 
ne sera pas prise en compte séparément ; son influence sera prise en 
considération, comme au $ 4.7, à l’aide de la constante de temps 
équivalente : 


toto CAR: (9.11) 


Prenons pour le gain & l’image la plus simple (4.48) et introdui- 
sons-la dans l’expression (9.5a). En multipliant le dénominateur et 
le numérateur par le binôme 4 + st,,. et mettant le dénominateur 
sous la forme À (1 + sa), on peut écrire l’image du gain de l'étage 
sous la forme suivante 


K (s) = K/(A + st). (9.12) 


Ici, tn est la constante de temps de l'étage dans le domaine des hau- 
tes fréquences (faibles constantes de temps). Il est facile de la mettre 
sous la forme suivante : 


Th — Taoe/(1 Fe Yes. (9.13) 


où Ye est le coefficient de répartition du courant dans le circuit 
d'entrée : 


Ve = (Re + rp)/(Re + re + Re + rr). (9.14) 


Le coefficient y< caractérise la fraction du courant «af, qui se 
dérive à partir de la source de cou- 
rant dans le circuit d'émetteur au 
cours de la croissance du gain «@ 
(à l’instant initial &« = O0). 

Si Ry + rp KRetre, Comme 
nous l'avons supposé jusqu'à pré- 
sent, alors y. Æ 0. Ceci signifie que 
pratiquement le courant «jf, ne se 
dérive pas vers le circuit d’émet- 
teur : le courant «az. est dirigé pres- 
qu'en totalité dans le circuit de pig. 9.6. Schéma équivalent d’un 
base dont la résistance est faible: étage amplificateur pour de petits 
Par suite, l'échelon initial du cou- signaux à haute fréquence 
rant d'émetteur 7. (0) reste inchangé 
et le phénomène transitoire se déroule avec la constante de temps 
Th = Taoe. Il en été fait mention au début du paragraphe. 

Une croissance notable de la valeur de tL par rapport à Tooe N'a 
lieu que si la résistance du circuit d’émetteur est comparable à celle 
du circuit de base. A la limite, où À, + rr > Re + re, le Coefficient 
y. est voisin de l’unité. Dans ce cas, la constante de temps 1: devient 
égale à Tooe/(4 — à) qui est la constante de temps équivalente du 
montage émetteur commun [v. (4.67)]: 


Voe = T + (B + 1) Cofte: (9.15) 
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Une telle transformation de la constante de temps T4 est parfaite- 
ment naturelle parce que la condition y, — 1 signifie que tout le 
courant «/, se dirige dans le circuit d’émetteur et donc le courant 
de base reste inchangé, c’est-à-dire donné. Dans ce cas, le transistor 
doit être considéré comme étant monté en émetteur commun, or, 
comme nous le savons, un tel montage se caractérise par la constante 
de temps T,.. 


Remarquons que la constante de temps Tn pourrait être exprimée dès le 
début par l'intermédiaire de 1... A cet effet, il suffit de remplacer «& qui figure 
dans la formule (9.13) par B/(B + 1) et de multiplier le numérateur et le déno- 
minateur par B + 1. Après quelques transformations simples on obtient, compte 
tenu de (4.55): 


Th = Toe/(1 + By). (9.16) 


Ici, y» est le coefficient de répartition de courant caractérisant la dérivation du 
courant œZ, vers le circuit de base: 


a = Re+re 
PIRE TER En (9.17) 


Lorsque le coefficient y, augmente, la constante de temps 7 diminue et, à la 
limite, pour ÿp = 1, atteint sa valeur minimale égale à toe « 


De tout ce qui précède nous pouvons conclure que /a rapidité 
de fonctionnement d'un étage amplificateur s'accroît (c’est-à-dire que 
la constante de temps T7, diminue) à condition que la résistance du 
circuit de base soit aussi petite que possible et celle ducircuit d'émetteur 
aussi grande que possible. La rapidité de l'étage amplificateur est 
donc d'autant plus grande que la résistance de la source de signal 
est plus petite. 

9.4.2. Caractéristiques de transfert et de fréquence. — En multi- 
pliant par Ut l’image du gain (9.12), on obtient l’image de la ten- 
sion de sortie. L’original de cette image donnera la caractéristique 
de transfert 


UÜ ser (t) = K Uenti(1 DE CH) ; (9.18) 


elle est montrée à la figure 9.7 en deux variantes: pour une source 
de signal à basse résistance lorsque c’est le courant d'émetteur qui 
est en fait donné, c’est-à-dire que y, Æ 0 et tn Æ Tuoe (ig. 9.7, a), 
et pour une source de signal de forte résistance lorsque le courant de 
base est donné, c’est-à-dire que Ye Æ 1 et tn Æ Te (ig. 9.7, b). 
Pour plus de clarté, les valeurs établies des courants et de la tension 
de sortie sont prises égales pour les deux variantes et la figure 9.7, b 
reproduit en traits interrompus les courbes correspondant au courant 
d’émetteur donné (fig. 9.7, a). 

Lorsque le signal d’entrée cesse, la tension U,,. décroît jusqu'à 
zéro avec la même constante de temps 1,. Les temps de montée et de 
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descente du signal sont donc égaux. En comptant ces temps entre 
les niveaux de 0,1 et 0,9 de valeur établie KU4n+, on obtient 


lt = 2,2%. (9.19) 
Soit Tooe = 5 nset Ye — 0,4; alors %  & 8 nset é, = 1, & 17,5 ns. 


Les caractéristiques de fréquence du gain s’obtiennent en remplaçant 
dans l’image (9.12) l'opérateur s par jo: 


s K 
Re: (9.20) 


où wn — 1/17 est la fréquence angulaire de coupure du gain au 
niveau de 0,7 (ou 3 dB). 
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Fig. 9.7. Phénomènes transitoires dans un étage amplificateur: 
a, pour un courant d’émetteur donné; b, pour un courant de base donné 


Le module et la phase du gain complexe X représentent respective- 
ment la caractéristique amplitude-fréquence et la caractéristique 
phase-fréquence : 


K 
K (&) = —— ; 9.21 
1 V 1+@/on) Mess. 
p (@) — — arctg (w/@»). (9.21b) 


L'allure de ces caractéristiques est la même que celle des caracté- 
ristiques du gain «& (v. fig. 4.24). 

Soit, comme dans l'exemple précédent, tT,,. — 9 ns et Ye — 0,4. 
Alors În — (*/251) On = 20 MHz. 
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Il convient de s'arrêter spécialement sur le courant de base, 
c'est-à-dire le courant d'entrée, qui détermine la résistance d’entrée 
de l’amplificateur. Au premier instant après l'application du signal 
d'entrée, lorsque i, — 0, le courant de base est égal au courant 
d'émetteur (fig. 9.7, a): 


I, (0) = Ie 


Le courant initial 7} (0) est B + 1 fois plus grand que le courant 
final. En conséquence, la valeur initiale de la résistance d'entrée 
est B + 1 fois plus petite que la valeur établie (9.7). Par la suite, 
le courant de base décroît et la résistance d'entrée croît jusqu’à 
prendre chacun leur valeur finale. Pourtant, la valeur établie du 
courant de base étant B fois plus petite que celle du courant de col- 
lecteur, la durée du phénomène transitoire est autant de fois plus 
grande, c’est-à-dire égale approximativement à ff;. 

Signalons, avant de clore ce paragraphe, que pour tenir compte 
de la résistance de charge extérieure À ,n, il faut, dans les expressions 
donnant les constantes de temps To: et Toe, remplacer la résistance 
R, par une résistance plus faible RQ [| Rech. 


$ 9.5. Amplificateurs simples à transistors MOS 


. On utilise deux variantes de schéma de tels amplificateurs: à 
charge résistive et à charge dynamique (fig. 9.8). Les transistors MOS 
utilisés dans les étages amplificateurs fonctionnent toujours sur des 

k parties douces des caractéris- 
tiques, où la pente et le coef- 
ficient d'amplification du tran- 
sistor ont des valeurs maximales. 

9.9.1. Amplificateur à charge 
résistive. — Dans un tel ampli- 
ficateur (fig. 9.8, a) le régime 
de repos se caractérise par les 
potentiels suivants : 


U? = _E,; (9.222) 
Ug = Ea — I4Ra. (9.22b) 
Fig. 9.8. Etages amplificateurs à tran- Pour que le transistor soit 


sistors MOS: 


: ucteur, la tension U*, doit 
«, à charge résistive; b, à charge dyna- cond ; gs 
mique 


être supérieure à la tension de 
seuil ; par conséquent, le schéma 
considéré doit satisfaire à la condition £, > U,. Il est avanta- 
geux que le potentiel US soit nul. Ceci facilite le montage en cas- 
cade : le drain de l’étage précédent peut être relié directement à la 
grille de l’étage qui le suit. 
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Le courant de repos J4 s'obtient facilement en portant U®, 
= U; — US dans la formule (5.8): 


14 = ‘2 D (Es — Us}. (9.23) 


En Es donnant le courant 74, on en tire aisément la valeur nécessaire 
de 

Si les tensions d'alimentation Æ4 et E, sont stabilisées, la dérive 
des composantes continues 1$ et US est ‘engendrée en premier lieu 
par la dérive des paramètres U, et 
b. On sait (v. p. 163) qu'il existe 
une valeur critique du courant J; 
pour laquelle la dérive thermique 
est minimale (dans une gamme étroi- 
te de température elle est voisine 
de zéro). Le coefficient de tempé- 
rature du courant est positif pour 
des courants supérieurs à la valeur 
critique et négatif pour des courants 
inférieurs à la valeur critique. Fig. 9.9. Schéma équivalent du 

Proposons-nous d'évaluerle gain circuit de drain d’un étage ampli- 
obtenu avec un tel amplifica- hicateur à transistor MOS 
teur. Si l’on suppose que la résis- 
tance différentielle du drain sur la partie à faible pente de la 
caractéristique est infiniment grande (r4 — œ), le schéma équiva- 
lent en petits signaux de la figure 9.9 donne 74 — SUeut et donc 


User = —LlakRa = — SR qUent- 
Alors, le gain d’amplificateur aura pour expression 
K = Us dUont = —SR:. (9.24) 
Si la résistance r,; a une valeur finie comparable à celle de Ra, le 


courant total SU, se répartit entre les branches À, et r4. Dans ce 
cas le courant de drain a pour valeur 


Ta = SUentra/(ra + Ra). 


Par conséquent, | 
Üsor = —LaRa = —S (ral Ra) Uent- 


Le gain d'amplification peut s'écrire alors sous la forme générale 
suivante 


2 
RSR: (9.25) 


où u = Sr, est le gain propre du transistor [v. (5.18) et note de bas 
de page 161]. 

L'expression (9.25) montre que le gain a la valeur maximale 
|K|=u pour R; > ra. En pratique, cette condition est irréali- 
sable ; la chute de tension Z$R, devient très grande, ce qui exige 
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d'utiliser une tension d'alimentation Æ£4 très élevée [v. 9.22b)]. 
C'est pourquoi, on a généralement R; < (0,2 à 0,3) r4, par consé- 
quent | À | < 0,2u. Il est facile de montrer que dans ces conditions 
on peut se servir de la formule (9.24). 

9.5.2. Amplificateur à charge dynamique.— Dans cet amplifica- 
teur (fig. 9.8, b) le transistor de charge T2 fonctionne sur la partie 
à faible pente de la caractéristique. Sa résistance en petits signaux 
peut donc être déterminée en dérivant par rapport à la tension Us 
le courant JZ;, intervenant dans la formule (8.47). Compte tenu de 
(5.19a) on obtient: 


Ra = dUyoldl go = 4/8, (9.26) 


où S, est la pente du transistor T2. La résistance interne r4, est sup- 
posée dans ce cas infiniment grande ; sa prise en compte est générale- 
ment sans importance. 

En remplaçant dans l’expression (9.25) la résistance À, par 1/5, 
le gain u par u. et en y introduisant ra = u/8:, on obtient 


K=— 


| S1 
Ua (S 2/5 1) + 1 Se 


(l'inégalité 1 (S2/$S,) > À sera justifiée plus loin). 
Les courants des deux transistors étant identiques, le rapport 
S,/S, peut s’écrire en vertu de (5.19b) sous la forme suivante 


Si, di 

Se b, ” 
Introduisons un coefficient B qui caractérise, compte tenu de (5.7), 
la géométrie des transistors : 


Pen 


B= = PR. (9.273) 

Si les longueurs des canaux sont identiques, 
B = Z,/2:. (9.27b) 

Dans ce cas le gain peut s’écrire sous la forme 
K = —VB. (9.28) 


Ainsi, le gain est déterminé par les dimensions des canaux des transistors 
actif et de charge et en premier lieu par le rapport des largeurs des 
canaux. Il est difficile de rendre le rapport Z./Z, supérieur à 50 ou 
100, de sorte qu’en règle générale le gain ne s'élève qu'à quelques 
unités. 

Remarquons que le gain est lié au régime de repos de l’amplifica- 
teur. En effet, en égalant entre eux les courants des deux transistors 
et en utilisant le coefficient B, il n’est pas difficile d'obtenir la rela- 
tion suivante: 


U° U _ 
gs2 0 

RARE —V B=]K|. 
gsi 0 
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Introduisons dans cette relation les valeurs U?,, — Æ et Usa — 
— FE — UÂ qui résultent immédiatement de la figure 9. 8, b. Dès 
lors, la relation entre le gain et le régime de repos peut s'exprimer 
ainsi : 


Ei—(0$+Uo) 


7 —<|lAl. (9.29) 


D'après sa forme et son sens, cette expression est analogue à l’expres- 
sion (9.6) obtenue pour un amplificateur à transistors bipolaires. 
Il est clair que la tension £, doit être sensiblement inférieure à Æ£;; 
cependant, pour assurer la stabilité nécessaire, elle doit être nette- 
ment plus grande que U,. 

9.5.3. Phénomènes transitoires. — Dans les amplificateurs à tran- 
sistors MOS les phénomènes transistoires sont liés à la recharge de la 
capacité parasite C4 branchée sur le drain du transistor actif (sur la 
figure 9.8, elle est indiquée en traits interrompus). La structure de 
cette capacité est la même que dans les portes à transistors MOS 
[v. (8.52)1. 

Soit un signal en forme d'échelon appliqué à l’entrée de l’amplifi- 
cateur. Le courant de drain varie de manière pratiquement instanta- 
née (avec une très faible constante de temps ts), alors que la tension 
sur le drain variera suivant une loi exponentielle avec une constante 
de temps Ta. 

L'image opérationnelle du gain d'amplification s'obtient facile- 
ment à partir de (9.24) si l’on y remplace R, par l’impédance du 
drain : 


Za = = À le É 


Après quelques transformations simples, le gain prend la forme 
suivante 


K (s)— (9.30) 


ax 
trot 
Où Ta = CahRa. Dans le cas de la charge dynamique on entend par 
Ra la résistance différentielle 1/S, (9.26). 

À l’image (9.30) correspond la fonction exponentielle la plus 
simple que nous avons déjà rencontrée plusieurs fois [v. par exemple 
(9.18)1. Les temps de croissance et de décroissance du signal sont 
donnés par l'expression (9.19). 

Le gain complexe est lui aussi de structure traditionnelle qui 


résulte de (9.30): 
K 


K= Eos” 


(9.31) 
où a — 4/T4. 

Soit, par exemple, R4 = 20 kilohms, C4 — 3 pF: alors ty = 

= 60 ns, é, — 130 ns et f, = 1,2 MHz. 
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9,5.4. Effet Miller. — Cet effet a été déjà mentionné au n. 8.7.4 
à l’occasion de la structure de la capacité résultante d'un transistor 
MOS (8.5.2). 

L'essentiel de l’effet Miller consiste en ce que la conductance 
d'entrée équivalente d’un quadripôle actif due à la réaction diffère 
de la conductance réelle branchée dans la chaîne de réaction. 

Considérons un schéma concret (fig. 9.10, a) qui comporte entre 
la sortie (le drain) et l’entrée (la grille) une admittance complexe Y. 
Faisons agir sur l'entrée la composante alternative de la tension U. 
Alors la tension recueillie 
à la sortie est XU, où K est 
le gain d'amplification. 
Ainsi la différence de poten- 
tiel entre les bornes de 
l’admittance Y est égale à 


U—KU=U(—RK). 


0 
Cette différence de poten- 
b) tiel fait circuler un courant 
Fig. 9.40. [Effet Miller: TI = U(I — K) 7. 
a, Schéma à conductance réelle; b, schéma à con- È | 
ductance équivalente Ce courant étant fourni par 


la source de signal d'’en- 
trée, le rapport I/U est l’admittance d'entrée équivalente Ya (fig. 
9.10, b). Sa valeur est Ye, — Ÿ (1 — Æ). Dans le schéma considéré 
et dans la plupart des autres cas le gain d'amplification est néga- 
tif. Il est alors plus commode de mettre l’admittance équivalente 
sous la forme suivante : 


Yea=(Æl+1)Y. 


On voit que pour | À | > 1 l’admittance équivalente peut être de 
beaucoup plus grande que l’admittance réelle. 

En pratique, l’admittance Y est le plus souvent représentée par 
une capacité (dans le cas considéré c’est la capacité Ca). C'est 


pourquoi l’effet Miller est généralement associé à une augmentation 
apparente de la capacité d'entrée 


Ca =(UÆI+1)C (9.32) 


[dans la formule (8.52) la quantité | À | + 1 était désignée par XI]. 
Pourtant, si le gain d'amplification du circuit est positif mais infé- 
rieur à l'unité (par exemple, dans le montage en émetteur-suiveur, 
v. $ 9.7), la capacité d’entrée équivalente est déterminée par la 
quantité (1 — ÆX) C et prend une valeur qui est considérablement 
inférieure à la capacité réelle entre l'entrée et la sortie. 

Il convient de souligner que l’effet Miller a une portée générale: 
il n’est limité ni par des montages à un seul étage, ni par le type 
d'appareils actifs. 
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$ 9.6. Amplificateurs différentiels 


Le schéma de principe d’un amplificateur différentiel est repré- 
senté par la figure 9.11. Cet amplificateur est constitué par deux 
branches identiques (symétriques) dont chacune comporte un tran- 
sistor et une résistance. Dans le circuit d'émetteur commun à deux 
branches est placée la source de courant 7,. La tension d'entrée est 
constituée par la différence de potentiel des bases et la tension de 
sortie par la différence de potentiel des collecteurs. 

Dans son ensemble, la structure d’un amplificateur différentiel 
est la même que celle d’un commutateur de courant (v. fig. 8.13), 
mais son régime de fonctionnement est 
différent: aucun des transistors n'est 
bloqué, ils fonctionnent tous les deux 
en régime actif. L'utilisation de la source 
de courant 1, assure la stabilité du point 
de fonctionnement, c’est-à-dire des cou- 
rants Z$ et des tensions UL. 

9.6.1. Principe de fonctionnement. — 
Le fonctionnement de l’amplificateur 
différentiel repose sur une symétrie par- 
faite de ses deux branches, c’est-à-dire 
l'identité des paramètres des transistors 
T1, T2 et l'égalité des résistances RÀ,:, 
Ro Ceci signifie qu'en l'absence de 
signal d'entrée les courants et les poten- 
tiels du collecteur des deux transistors | . 
seront égaux et donc la tension de sortie Fig: 9.11. A dif- 

À . ns rentiel 

sera nulle. Grâce à cette symétrie de 

construction, la -valeur nulle de la tension 

de sortie VU... se conserve également en cas d’une même variation 
simultanée des courants dans les deux branches, quelles que soient 
les causes qui provoquent cette variation. Par conséquent, dans un 
amplificateur différentiel idéal la dérive de la tension de sortie est nulle, 
bien que dans chacune de ses branches elle puisse être relativement 
grande. 

Appliquons maintenant aux bases des tensions identiques 
(AU: = AUba). À de tels signaux on donne le nom de mode com- 
mun. Sous l’action de ces signaux le potentiel des émetteurs variera 
d’une même quantité que les potentiels de bases: AU, = AU: (car 
les tensions U* agissant sur les jonctions émettrices peuvent être 
considérées comme invariables). Si’ la source dé courant 1, est idéale 
(c’est-à-dire si R; — oo), l’accroissement AU, ne fera pas varier 
les courants dans les branches de l’amplificateur différentiel. Les 
potentiels des collecteurs resteront inchangés et la tension de sortie 
nulle. Mais si À; = , il y aura un accroissement du courant AJ,, 
qui se partagera en parties égales entre les deux branches de l’ampli- 
ficateur différentiel, de:sorte que les potentiels des collecteurs subi- 
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ront des variations identiques. Par suite, dans ce cas lui aussi 
Usor = 0. On peut donc conclure que dans un amplificateur diffé- 
rentiel idéal les signaux en mode commun sont sans effet sur la tension 
de sortie. 

Envoyons maintenant sur les bases des signaux ayant une même 
amplitude mais des signes contraires (AU,, = —AU:;,). De tels 
signaux sont dits différentiels. Leur différence est par définition le 
signal d'entrée de l’amplificateur différentiel : 


Üent = AUpi — AUns 


Par raison de symétrie, le signal Uent se divisera par moitiés 
entre les deux jonctions émettrices : sur l’une d'elles la tension U* 
augmentera de {/2Unt, alors que sur l’autre elle diminuera de la 
même quantité. De même, les accroissements des courants et des 

. , pe Q lé 
potentiels des collecteurs dans les branches de l’amplificateur diffé- 
rentiel seront égaux en valeur maïs de signes opposés. Il en résultera 
une tension à la sortie de l’amplificateur 


Usor AU — AU 


On voit qu'un amplificateur différentiel idéal ne réagit qu'aux 
signaux différentiels, ce qui explique le nom donné à ce type d’ampli- 
ficateurs. 

Le signal différentiel étant partagé en parties égales entre les 
jonctions émettrices, le potentiel auquel est porté le point milieu, 
c’est-à-dire le potentiel des émetteurs, reste inchangé. Ceci signifie 
que lors de l’analyse des signaux différentiels le potentiel VU, peut 
être considéré comme donné et le point Æ mis à la masse pour les 
composantes alternatives. 

Toute combinaison de tensions AU,, et AU, peut être représen- 
tée par la somme d’une composante en mode commun et d’une com- 
posante différentielle (fig. 9.12, a): 


AUb1 = Vent me + /2 Uent 4; (9.33) 

AUpe = Uent me — #2 Uent 4° (9.33b) 
La commodité d’une telle représentation réside en ce que chacune 
des composantes peut être analysée séparément. 


Les composantes en mode commun et différentielle du signal 
d'entrée s'expriment en vertu de (9.33) sous la forme suivante: 


ÜUent me = W2 (AU: + AU); (9.34) 
La tension de sortie peut être représentée elle aussi par la somme 


d'une composante en mode commun et d’une composante différen- 
tielle (fig. 9.12, b): 


User me = We (AUc1 + AU); (9.35a) 
Usor a = AU Dee AUcas (9.35b) 
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où AU, sont des accroissements des potentiels des collecteurs par 
rapport au potentiel de repos UE. Dans la figure 9.11 les composantes 
différentielles Uent à et Usor à Sont indiquées sans l'indice « d ». 

Le bon fonctionnement d’un amplificateur différentiel dépend 
pour une large part de la constance du courant J,. Si la source de ce 
courant est idéale (c'est-à-dire si À; — oo, v. fig. 9.11), la compo- 
sante en mode commun du signal ne provoque qu'un accroissement 


61 B2 
q) 
CI C2 
b) 
J 
Abe _e 
V£ 


Fig. 9.12. Composantes en mode commun et différentielles des signaux” :d'en- 
trée (a) et de sortie (b) 


du potentiel de l’émetteur: AU, = AU, = Uont mce- Les courants 
dans les branches et les potentiels des collecteurs restent inchangés. 

Si la source de courant n’est pas parfaite, c’est-à-dire présente 
une résistance À; de valeur finie, l'accroissement AU, entraînera un 
accroissement du courant AZ, — AU,/R;. Ce dernier se partage entre 
les deux branches de l’amplificateur différentiel et fait naître des 
accroissements des potentiels des collecteurs AU,., et AU... Si les 
branches sont identiques, ces accroissements sont égaux :. AU: — 
— AU,,; dans ce cas on ne recueille à la sortie, suivant (9.35), que 
la seule composante en mode commun:Siles branches de l’amplifica- 
teur ne sont pas identiques, les accroissements des potentiels des col- 
lecteurs sont différents: AU,, Æ AU,:; dans un tel cäs on obtient 
à la sortie en plus de la composante en mode commun encore une 
composante différentielle parasite. 

Puisque dans un amplificateur différentiel idéal un signal--en 
mode commun agissant à l’entrée ne doit faire apparaître à la sortie 
aucun signal en mode commun et à plus forte raison aucun signal 
différentiel, la résistance interne de la source de courant’doït satis- 
faire aux exigences très sévères. 
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Le fait que le fonctionnement d’un amplificateur différentiel est basé sur 
l’identité de ses branches explique la grande extension en microélectronique 
de ces amplificateurs (et des montages qui en dérivent). C’est seulement dans les 
circuits intégrés où les éléments sont séparés les uns des autres par quelques 
dizaines de micromètres qu’on peut assurer l’identité des paramètres, des coei- 
ficients de température, etc. De plus, en microélectronique, le nombre d’élé- 
ments permettant d'améliorer les performances d’un circuit n’est pas critique. 


9.6.2. Gains d’amplification.— Dans un amplificateur différen- 
tiel réel, dont la symétrie des branches n’est pas parfaite et la ré- 
sistance interne de la source de courant présente une valeur finie, 
la composante en mode commun du signal d'entrée influe sur la 
composante différentielle du signal de sortie et la composante dif- 
férentielle du signal d'entrée influe sur la composante en mode com- 
mun du signal de sortie. 

Les relations entre les composantes en mode commun et les com- 
posantes différentielles s'expriment dans le cas général par deux 
équations suivantes : 


Usor me — X me meVent me + me dUent d ; (9.36a) 
Usor à DE K 4 me Vent me “a K'aaUent d° (9.36b) 


Ici, les coefficients À sont des rapports de transfert des composantes 
correspondantes de l’entrée à la sortie. Dans un amplificateur diffé- 
rentiel idéal, les coefficients mutuels Ke a et Ka me Sont nuls. 

Considérons le paramètre principal d'un amplificateur diffé- 
rentiel qui est le gain d'amplification de composante différentielle Kà4. 
Bien souvent il est appelé tout simplement gain d'amplification et 
désigné par X. 

Comme il a déjà été souligné au numéro précédent, lorsqu'un 
signal différentiel est appliqué à l'entrée de l’amplificateur, le 
potentiel de l’émetteur reste inchangé, donc, pour les composantes 
alternatives il peut être considéré comme nul. Par conséquent, le 
gain de chaque branche peut s’obtenir à partir de (9.5a) en y posant 
R, = 0. Puisque chaque branche amplifie un signal égal à !/2 Ut 
et les signaux amplifiés s'ajoutent à la sortie, le gain d'amplification 
d’un amplificateur différentiel est égal au gain assuré par une seule 
branche. 

En posant R, = 0 dans l'expression (9.5a), on obtient 


œRe 
LE re+(1—@)(Rg+rb)" Free) 
Il est évident que le gain tiré d’un amplificateur différentiel est 
beaucoup plus élevé que celui obtenu avec l’amplificateur le plus 
simple. La différence de gain peut s'élever à plusieurs dizaines de 
fois. Par suite, en plus de la dérive nulle (ou de valeur très inférieure), 
l'amplificateur différentiel se caractérise par un gain nettement plus 
élevé, ce qui constitue son deuxième avantage bien important. 
Dans le cas des sources de signal ayant une faible résistance (À, 
inférieure à 1 kilohm) et de faibles courants de travail (inférieurs 
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à 1 mA), le deuxième terme figurant au dénominateur de (9. 7a) 
peut être négligé; il vient alors 


K——a(Rere). (9.37b) 


En y portant la valeur de R, tirée de (9.2b) et la valeur r, — r/I8 
donnée par (4.41), on obtient le gain sous la forme suivante: 


K = —(Ee — U2)/Qr- (9.38) 


Soit, par exemple, Æ, = 12 V et US = 2 V, alors À — —400. On 
voit que le gain d’un amplificateur différentiel, de même que celui 
des amplificateurs simples, dépend de la tension d’alimentation et 
de la tension de collecteur au régime de repos [cf. (9.6) et (9.29)]. 
Pourtant le dénominateur de l’expression (9.38) a une valeur si 
petite que dans les amplificateurs les plus simples elle ne peut pas 
être atteinte pour des raisons de stabilité. De même que dans les 
autres montages que nous avons considérés, le gain de l’amplifica- 
teur différentiel est indépendant du courant de travail (si UË est 
donnée). En fonction de la température le gain varie par l’intermé- 
diaire de la valeur de œy. 

Le gain en mode commun s'exprime suivant les relations (9.36): 


K __ Usor me 
mc mec — 


Uent mc lUant 40 | 

Par conséquent, dans la figure 9.11, il faut réunir par la pensée 
les deux bases et leur appliquer le signal Ut me: En posant U* — 
— Cite, on obtient AU, = Uirnt mc. Dans ces conditions, si la résistan- 
ce interne de la source de courant est R;, le courant 7, varie d’une 
quantité égale à AI, = Uont me/R;, et les potentiels des collecteurs 
d’une quantité —@ (1/2 AT,) Rc. Alors 


Kme me ——\ («R.)/2R;. (9.39) 


Généralement, ÆRe/R; <1Â, donc Ke me < 1. 

Le coefficient Æmc 4 caractérise suivant (9.36) l'influence de la 
composante différentielle du signal sur la composante en mode com- 
mun de la tension de sortie 


Usor mc 


K — 
ee Uent a IU 


ent mc 


Comme le signal différentiel se répartit entre les deux jonctions émettrices 
en parties égales, la cause principale de variation du potentiel moyen du collec- 
teur est l'inégalité des gains des branches. On peut donc considérer que 


Kme d — AK, 


où AK — K, — K,. Multiplions et divisons le second membre par le gain 
moyen 


K = 1/2 (K, + Ki). 


Puis, en admettant que la cause principale de la non-égalité des gains des bran- 
ches est l'inégalité des résistances R,, posons AK/K = AR,/R.. Alors, il vient 


Kme d = À (ARÇ/Re). (9.40) 
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Par exemple, si AR-/R, = 0,02, Kme d = 0,02 X. Ainsi, la variation de la 
composante continue des potentiels des collecteurs sous l’effet du signal diffé- 
rentiel est plusieurs dizaines de fois plus petite que la tension de sortie. 


9.6.3. Rapport de réjection en mode commun.— D’après la 
relation (9.36) le coefficient Æ4 me caractérise l'influence de la 
composante en mode commun du signal d'entrée sur la composante 
différentielle du signal de sortie. Cette influence est bien importante 
parce que le terme Kà meUent me €St indiscernable du terme 
K'aaUent a C'est-à-dire est équivalent à un faux signal. Etant donné 
qu’en pratique la composante ÜUent me peut être des milliers de fois 
plus grande que la composante lt a, la valeur de Ki me doit être 
inférieure de plusieurs ordres de grandeur à la valeur de K,4. On 
convient de caractériser le rapport des modules de ces deux grandeurs 
par le rapport de réjection en mode commun exprimé en décibels ® : 


. (9.41) 


DES E 
0 


K 
Kr= 20 1g| gt 


Par exemple, si | Kaa/K a me | — 104, K, = 80 dB. 

Le type le plus répandu de composante en mode commun est 
représenté par les divers bruits (internes et externes) et parasites 
induits agissant simultanément sur les deux entrées. C’est pourquoi 
l'élévation du rapport K. est un des principaux moyens permettant 
d'améliorer l’immunité au bruit des amplificateurs différentiels, c'est-à- 
dire leur aptitude à amplifier les signaux faibles. 

Pour évaluer le rapport de réjection, supposons que la résistance 
interne de la source de courant est, comme précédemment, À; et 
que la non-identité des branches de l’amplificateur différentiel est 
définie par les relations 

di @ A: &o = @ — Aa; 


Roi = Re + AR,; Res = Re — AR,, 


où « et À, sont des valeurs moyennes. 

Comme il a déjà été indiqué, l'accroissement du courant J, 
$ous l’action de la composante en mode commun du signal est 
Uent me/R;. Supposons que cet accroissement se répartit en parties 
égales entre les jonctions émettrices. Les variations des potentiels 
des collecteurs peuvent alors s’écrire sous la forme suivante: 


AUc1 = —@1 (Uent mc/2R;) Rex; 
AU = —G3 (Uent me/2Ri) Rose 
En égalant la différence de ces accroissements au premier terme 


du second membre de l’expression (9.36b) et en introduisant les 
valeurs indiquées plus haut de &;, &, Re et Rec, on obtient 
Re (2 . | 


R; ME 


Ka me—= —% œ ! Re 


1) Le terme anglais correspondant est commun mode rejection ratio (CMRR),. 
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On trouve le rapport de réjection sous la forme linéaire (non loga- 
rithmique) en divisant le gain X 4 par le gain Æ, n°. En utilisant 
la formule (9.37b}, représentons le rapport de réjection sous la forme 
cénérale suivante: 

TR 
K=— SR (9.42) 
Ici, ô est le coefficient d’asymétrie de l’amplificateur différentiel, 
c’est-à-dire la somme des dispersions relatives des paramètres dans 
ses branches : 


ARe 
Re ‘ 

Cette somme peut être complétée, s’il y'a lieu, par la dispersion des 
autres paramètres des transistors. 


Ac 


Pour obtenir l’expression (9.42), on a affecté les accroissements Aa et 
AR, de signes positifs parce qu’on supposait que Re1 > Res et &1 > @. Par 
conséquent, le coefficient d'asymétrie était la somme arithmétique des accrois- 
sements relatifs. En pratique, les deux accroissements sont indépendants l’un 
de l’autre et non contrôlables, c’est-à-dire qu’ils peuvent avoir des valeurs 
différentes et des signes différents. En s’orientant vers le cas le plus défavorable, 
on calcule le coefficient d’asymétrie en faisant la somme des modules des accrois- 
sements relatifs maximaux possibles ou les plus probables. Dans ces conditions, 
le coefficient Ô pour un amplificateur différentiel réel peut être plus petit et le 
rapport X, plus grand que leurs valeurs ainsi calculées. 


Grâce à un plus faible coefficient d’asymétrie, les amplificateurs 
différentiels intégrés assurent des rapports de réjection plus élevés 
que les amplificateurs différentiels à transistors discrets. 

L'expression (9.42) nous conduit à une conclusion importante: 
le rapport de réjection en mode commun dépend directement de la ré- 
sistance interne R; de la source de courant. Cette résistance doit donc 
être aussi grande que possible. Les sources de courant les plus simples 
c'est-à-dire à résistances (v. fig. 8.15), sont impropres pour les ampli- 
ficateurs différentiels. . : 

9.6.4. Résistance d’entrée.— On distingue les résistances d'entrée 
d'un amplificateur différentiel pour la composante différentielle et 
pour la composante en mode commun du signal. Ces résistances 
sont nettement différentes. 

La résistance d'entrée opposée à la composante différentielle est 
égale à la double résistance d'entrée de chaque branche de l’amplifi- 
cateur différentiel. En utilisant l'expression (9.7a) pour À, = 0, on 
oblient | 


Rent a = 21(B + re + rn)l. (9.43) 


Soit, par exemple, B — 100, r, = 25 ohms et r, — 150 ohms, alors 
Rent a — 5,35 kilohms. La résistance r. est inversement proportion- 
nelle au courant de repos Z?. Aussi, pour augmenter la résistance 
d'entrée, est-il judicieux d'utiliser les amplificateurs différentiels 
au régime de petits courants, c’est-à-dire au microrégime. En outre, 
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il y a intérêt à faire appel à des transistors à haute valeur de B, 
par exemple, au montage Darlington (v. $ 9.2). Ainsi, pour 1 — 
— J0uA et B— 2000, on a re = 0,9 kilohm et Rest à & 2 mégohms. 

La résistance d'entrée offerte à la composante en mode commun 
est déterminée par la résistance À; de la source de courant. En posant 
AUx = Uent mes on obtient l'accroissement du courant AI, — 
— UÜUont me/R;. Par conséquent, AJ, — ‘/2 AT, et AI, — 
— 1/; (4 — à) AT,. En divisant Uesnt me par 2AT; et en passant du 
gain & à B, on trouve la résistance d’entrée en mode commun : 


À ent me — (B % 1) R:. (9.44) 


Puisque R; > re, la résistance Rent me €eSt très supérieure à la ré- 
sistance Rent a. 

9.6.5. Gamme dynamique.— On donne ce nom au rapport, 
exprimé en décibels, du signal d'entrée maximal au signal d’entrée 
minimal. Le signal minimal est limité par les bruits propres et le 
signal maximal par les distorsions non linéaires, c’est-à-dire par les 
distorsions de la forme du signal. On peut évaluer de façon approchée 
le signal maximal admissible en se servant des critères de cut-off 
ou de saturation du transistor. 

Soit au régime de repos U = ‘/2 E,. Pour la polarité positive 
du signal d'entrée le potentiel U, décroît jusqu'à zéro (après quoi 
le transistor vient à saturation) et pour la polarité négative il croît 
jusqu’à devenir égal à £, (après quoi le transistor se bloque). Aïnsi, 
dans les deux cas, l’accroissement maximal AU, est égal à !/2 E. 
En divisant cette quantité par le gain d'amplification sous la forme 
(9.38), on obtient le signal d'entrée maximal admissible: 


U ent max — Tr: (9.45) 


En pratique, des signaux de valeur 7 sont inacceptables parce 
qu'aux bords de la gamme le courant d’émetteur subit des variations 
importantes et avec lui la résistance r, et le gain d'amplification. 
Il en résulte de fortes distorsions non linéaires. Pour que les distor- 
sions du signal ne soient pas grandes, l'amplitude des signaux ne doit 
pas dépasser 0,5 Gr. 

Les signaux en mode commun peuvent avoir des valeurs beaucoup 
plus grandes que celles des signaux différentiels, parce que le coeffi- 
cient me me est nettement inférieur à Æaa. Ecrivons la relation 
entre le potentiel du collecteur et le signal en mode commun, en 
posant UË = 1/2 FE: 


Us = */: FE, + Kme me VU ent mc: 


En portant dans le premier membre ÜU, — Uzent me (Condition de 
saturation) ou ÜU, — Æ, (condition de cut-off), on obtient des si- 
gnaux en mode commun maximaux positif et négatif 


Oe mc max — Ee/({ sb Kme mc) ; (9.46a) 
Uent mc max — EJ2K me mc» (9.46b) 


LU 


OÙ Æme me < 0 [v. (9.39)]. Puisqu'on a généralement | Ke me | 
< 1, il est facile de voir que les signaux d’entrée en mode commun 
peuvent atteindre plusieurs volts, jusqu'à des tensions voisines 
de 4. 

9.6.6. Paramètres de précision.— Dans le cas d’un amplificateur 
différentiel ce sont des tensions et courants parasites qui intervien- 
nent au régime de repos mais influent sur le signal de sortie au cours 
de l’amplification de la composante alternative. 

Une asymétrie inévitable des branches dans un amplificateur 
différentiel réel a pour effet qu’au régime de repos il existe à la sortie 
une différence de potentiel finie, c'est-à-dire un déséquilibre de 


potentiels: Ui, — Uf,. À un tel déséquilibre correspond à l’entrée 
un certain signal différentiel imaginaire 
Üüec = (Ua — US) /K (9.47) 


que l’on appelle fension de décalage de zéro. Pour supprimer le désé- 
quilibre de potentiels de sortie, il faut envoyer à l’entrée un signal 
différentiel de valeur U,.,, mais de signe contraire. 

La tension de décalage comporte plusieurs composantes dont 
chacune dépend de la dispersion des grandeurs correspondantes : 
des courants d’émetteur J,, des résistances de collecteur À, et 
d’autres. 

La dispersion des courants d’émetteur (pour des tensions VU, 
identiques) est due à la dispersion des courants thermiques dans Îles 
jonctions émettrices [v. (4.36b)]: dans le transistor dont le courant 
Lo est plus faible, le courant /, sera lui aussi plus faible. Pour 
égaliser les courants d’émetteur, il convient d'appliquer à l’entrée 
de l’amplificateur différentiel un signal différentiel « égalisateur » 
Ü xec 1 La valeur et la polarité de ce signal doivent être telles 
que la tension ÜU, augmente dans le transistor à plus faible courant 
To et diminue dans Île transistor à plus grand courant 7, et que les 
courants d’émetteur deviennent égaux: 


Ua = Ue + 1/2 U ec 1 = Pr In (Tele 01) ; 
Ue0 en Ue — */2 Uec 1 = Pr In (Le/Te 02). 


En soustrayant la deuxième égalité de la première, on obtient : 
Uäec 1 — Pr In (Le 02/1e 01): (9.48 


Par exemple, si les courants thermiques diffèrent de 20 %, on a 
Üiée 17 o mV. 

_ La deuxième composante importante de la tension de décalage 
est due à la dispersion des résistances RÀ,. Supposons que les courants 
dans les branches soient identiques. ‘Alors, la différence de potentiel 
de collecteur au régime de repos aura pour valeur 


U?, — U, = alpAR4. 
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En divisant cette différence par le gain d'amplification (9. 317b) 
et en introduisant re — ®@r/(*/2 T5), on obtient la deuxième compo- 
sante de la tension de décalage sous la forme 


Uec 2 — 2@r (ARc/R:). (9.49) 


Par exemple, pour AR./R,; — 0,02, on obtient Vie 2 & 1 mV. 
Une valeur plus faible de cette composante relativement à la pre- 
mière composante [v. exemple illustrant (9.48)] est typique. pour les 
amplificateurs différentiels. Les autres composantes liées à la disper- 
sion du coefficient æ«, de la résistance r., etc.,; sont encore moins 
importantes. 

Il convient d’avoir en vue que la tension de décalage dépend de 
la température. Cette variation est caractérisée par la sensibilité 
thermique ey que l’on mesure généralement en uV/°C. 

Pour la composante principale de la tension de décalage U jee 
due au déséquilibre des courants d’émetteur, la sensibilité thermique 
peut être évaluée par la différence de sensibilité thermique des ten- 
sions Va et U., pour des courants d’émetteurs égalisés [v. formules 
qui précèdent (9.48)]. En utilisant l'expression (3.23), on obtient 
facilement 

Eu = E — Le = Ujec 1/T. (9.50) 


Par exemple, si Uiec1i = 9 mV et T = 300K, ey = 17uV/°C. 

L'expression (9.50) montre que la sensibilité thermique y 
diminue en même temps que la tension de décalage. Pourtant, pour 
Ü'aee à < 1 mV, une telle proportionnalité se trouve troublée parce 
que c’est la grandeur Ue + due au déséquilibre des résistances À. 
[v. (9.49)] qui devient la composante principale de la tension de 
décalage. La sensibilité thermique de la tension U ee , est détermi- 
née par le coefficient de température des résistances À,, c'est-à-dire 
dépend du type et dela structure des résistances. 

En plus du déséquilibre initial des potentiels de collecteur il 
existe aussi un déséquilibre initial de courants d’entrée (de base) 
Al ent. Ce paramètre est appelé courant de décalage où tout simple- 
ment différence de courants d'entrée. 

Dans un amplificateur différentiel idéal, les courants dans les 
deux branches sont égaux et donc Alent = = 0. Pour un amplificateur 
différentiel réel cette différence. peut s’écrire sous la forme : 


Al Lei … Lea D Fe Leo 

RU Bit B+1 BB B° 
En utilisant les relations les plus défavorables (7, > TJ et B, << 
<< B.), on obtient aisément : 


Men = 4e (5 + 5), (9.51) 


où Z, et B sont des valeurs a (Te = */2 T5). On voit que le 
courant de décalage diminue lorsque le courant de travail de l’ampli- 
ficateur différentiel diminue.et le gain d'amplification B augmente. 
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L'importance du. paramètre AZ,,+: consiste en ce que le courant 
de décalage qui parcourt la résistance de la source de signal diffé- 
rentiel Re a Y développe une chute de tension AJ ent a. Cette ten- 
sion est équivalente à la tension de décalage, c’est-à- dire à un faux 
signal. Par exemple, si Ales = 20 nA et R, a — 100 kilohms, 
Aenthg à — 2 MV. 

Il existe encore un paramètre qui joue un rôle important dans le 
fonctionnement de l’amplificateur différentiel. C’est le courant 
d'entrée moyen : 


lost moy — Le (Lp1 + Lp2). 


Pour évaluer ce paramètre on peut se servir des valeurs moyennes 
des courants de base 7,, =.1,, & 14/B. Il vient 


Tent moy = /0/2B. (9.52) 


Les procédés à employer pour diminuer le courant Lent moy Sont les 
mêmes que ceux utilisés pour réduire A7 

La comparaison des expressions (9.51): et (0. 92) montré que le 
courant de décalage est considérablement inférieur (généralement 
d’un ordre de grandeur) au courant moyen. 

L'effet du courant ent moy eSt qu'en parcourant la résistance 
R, me de la source de signal en mode-commun, il y développe une 
chute de tension équivalente au signal en mode commun. Multiplié 
par le gain K4 me, Ce signal provoque à la sortie un déséquilibre 
initial de potentiels. 

Le courant d'entrée moyen et la différence de courants d’entrée 
dépendent de la température, c’est-à-dire se caractérisènt par leur 
propre sensibilité thermique. Il résulte des expressions (9.51) et 
(9.52) que ces sensibilités thermiques sont liées avant tout à la fonc- 
tion B (7). Les sensibilités thermiques des paramètres relatifs aux 
courants sont proportionnelles aux paramètres eux-mêmes, si bien 
que la diminution de ces derniers entraîne une augmentation de la 
stabilité thermique. 

9.6.7. Phénomènes transitoires. — L'’allure des phénomènes transi- 
toires dans un amplificateur différentiel est la même que dans l'étage 
simple (fig. 9.7). L'analyse faite au. $ 9.4 reste elle aussi valable. 
Pourtant les paramètres quantitatifs — la constante de temps et le 
temps de croissance du signal — sont moins bons que dans l’étage 
amplificateur le plus simple. 

Ecrivons la constante de temps 7, sous la forme (9.16): 


Th = Toe/(1 À PYb). (9.53) 


Dans l’expression (9.17) pour le coefficient de répartition du courant. 
Y», posons Re — 0; il vient 


Yo = rel(re + Re + Tr»). (9.54} 


On voit que toutes choses étant égales par ailleurs, le coefficient Ÿb 
est plus faible dans l’âmplificateur différentiel que dans l’amplifica- 
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teur le plus simple, par conséquent, la constante de temps tx est 
plus grande. Par exemple, si r. — 25 ohms, r, — 190 ohms, f$ — 100 
et R, — 1 kilohm et si dans l’étage amplificateur simple À, — 
— 2 kilohms, la rapidité de fonctionnement de l’amplificateur diffé- 
rentiel est 20 fois plus petite que celle de l’amplificateur le plus 
simple. 

Si l’on diminue le courant de travail, la résistance r, augmente 
en vertu de (4.41) et avec elle le coefficient y,. À la limite, pour 
Yr Æ 1, la constante de temps Tt, sera ff + 1 fois plus petite que T.,., 
c’est-à-dire qu'elle se transforme en constante de temps équivalente 
Taoe LV: (9.11)1. Pourtant ceci ne 
signifie nullement que la rapidité 
de fonctionnement varie de façon 
notable puisque la diminution du 
courant doit s'accompagner en rai- 
son de (9.2b) d’une augmentation 
de la résistance À, qui détermine 
la valeur de t, ... 

Le procédé réel permettant d’ac- 
croître la rapidité de fonctionne- 
ment est celui qui a été énoncé au 
$ 9.4: la diminution de la résis- 
tance de la source de signal et, 
Fig. 9.13. Amplificateur différen- avant tout, l’amélioration des pa- 

tiel à transistors MOS ramètres en haute fréquence du 
transistor. 

9.6.8. Amplificateur différentiel à transistors MOS.— Dans sa 
forme la plus simple un amplificateur différentiel à transistors MOS 
est représenté schématiquement sur la figure 9.13. Les branches de 
cet amplificateur sont constituées par des étages amplificateurs 
simples à charge dynamique (v. fig. 9.8, b). 

Comme le signal différentiel U:,+ se divise en parties égales entre 
les portions grille-source des transistors actifs (TZ et T3), on peut 
considérer que le gain de l’amplificateur différentiel est le même 
que celui d’une branche 


K = —SJS, = —VB, (9.55) 


où le paramètre B — b,/b, caractérise la géométrie des transistors T1 
et T2 [v. (9.27)]. Tout comme dans l’étage amplificateur simple, 
le gain est limité et ne dépasse généralement pas 9 à 7, ce qui est 
de beaucoup inférieur au gain obtenu avec des amplificateurs diffé- 
rentiels équipés de transistors bipolaires. 

Pour déterminer le gain en mode commun, utilisons les relations 
suivantes. Le signal en mode commun provoque des accroissements 
de tension sur la source commune et sur les régions grille-source 
(fig. 9.13): 


Uent me — AU »s + AU, ; 
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la tension AU,, provoque un accroissement du courant a: 
et la tension AU, prov que un accroissement du courant 1: 


AUS = Üent me —AUgs 
R; BR; 


L'accroissement AJ, se répartit en parties égales entre les deux 
branches de l’amplificateur différentiel; par conséquent, A1, — 
= l/; AT,. En introduisant les valeurs des courants obtenues plus 
haut, on écrit : 


AU 6 = Uont me/(2SR; + 1). (9.56) 


En multipliant AU, par Æ et en divisant par Uent me, on trouve 
le gain en mode commun 


Kme me — K/(2SR; + 1). (9.57) 


Il est évident que le gain K,5c mc est plus petit que X (généralement 
de plusieurs dizaines de fois) et ne vaut que quelques dixièmes 
d'unité. 

Le gain K4 mc qui est à la base du rapport de réjection en mode 
commun se détermine de la façon suivante. Supposons que les bran- 
ches de l’amplificateur différentiel ne soient pas symétriques, de 
sorte que K, == K, (les indices se rapportent aux transistors TJ 
et 73). Dans ce cas, le signal différentiel à la sortie dû au signal en 
mode commun agissant à l’entrée peut s'écrire sous la forme: 


Uen 
U cor d — (Ki — K;3) AUS — (Æ; — K;) SRI s 


où pour AU,, on a utilisé l’expression (9.56). 


En posant X, — K + AK et.K, — K — AK (où K est la valeur 
moyenne) et en divisant Usor à Par Uent mc, On obtient : 
Ki me — 2AK/(2SR; + 1). (9.58) 


Pour déterminer le rapport de réjection en mode commun, divi- 
sons À par Æ 4 mc. Ecrivons-le sous la forme générale analogue 
à (Y.42): 

K, — (2SR; + 1)/26. (9.59) 


Ici, 6 est le coefficient d’asymétrie qui s'exprime dans le cas considé- 
ré par 


ô — AK/K. 


En utilisant (9.55), on peut représenter le coefficient Ô par la somme 
des dispersions relatives [v. remarques pour (9.42). 

L'expression (9.59) montre que les principaux moyens permet- 
tant d'augmenter le rapport de réjection X, sont l'augmentation de 
la pente des transistors actifs et l'augmentation de la résistance de la 
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source de courant. Si, par exemple, $ — 1 mA/V, R; = 0,1 mégohm 
et Ô — 0,04, K, — 2500 (c’est-à-dire près de 70 dB). Ce paramètre 
est généralement plus petit que dans les amplificateurs différentiels 
à transistors bipolaires. 

Les résistances d'entrée (tant pour le signal différentiel que pour 
le signal en mode commun) peuvent pratiquement être considérées 
comme infiniment grandes: elles atteignent généralement 101 à 
101? ohms. Les courants d'entrée sont donc négligeables. Ceci signifie 
que les paramèires d’un amplificateur différentiel tels que le courant 
de décalage (différence des courants d'entrée), le courant d'entrée 
moyen et leur dérive thermique ne sont pas des Jacteurs limitatifs lors de 
l’utilisation des amplificateurs différentiels à transistors MOS. 

Si dans les amplificateurs différentiels à transistors bipolaires 
la composante principale de la tension VU, est due à la dispersion 
des courants thermiques d’émetteur (v. n: 9.6.6), dans les amplifica- 
teurs différentiels à transistors MOS elle est déterminée par la disper- 
sion des tensions de seuil et des pentes spécifiques des transistors 
actifs, c’est-à-dire par des paramètres qui dépendent non seulement 
de la géométrie et des propriétés électriques et physiques de la pas- 
tille de circuit intégré mais aussi de l’état de sa surface !). On sait 
que l’état de la surface est plus difficile à contrôler que les propriétés 
des couches intérieures et la géométrie. C’est pourquoi les valeurs 
de ÜU;ec sont plus grandes dans les amplificateurs différentiels à 
transistors MOS que dans ceux à transistors bipolaires. 

Les caractéristiques de transfert des amplificateurs différentiels 
à transistors MOS sont les mêmes que celles des étages simples qui 
constituent leurs branches. Les expressions correspondantes ont été 
données au n. 9.5.3. 


$ 9.7. Montages amplificateurs en émetteurs-suiveurs 


On convient de donner ce nom (en -anglais emitter follower) à 
des amplificateurs dont le gain est voisin de l’unité, qui ne changent 
pas la polarité du signal d'entrée et possèdent une résistance d'entrée 
accrue et une résistance de sortie réduite (par rapport aux étages 
amplificateurs les plus simples). 

Le schéma classique d’un émetteur-suiveur est représenté par la 
figure 9.14, a et son schéma pour de petits signaux par la figure 
9.14, b. Il est facile de se rendre compte que cet amplificateur ne 
diffère de l’amplificateur simple (fig. 9.3, a) qu’en ce que la tension 
de sortie est recueillie non pas sur le collecteur mais sur l’émetteur 
et que le circuit du collecteur ne contient pas de résistance À.. 

9.7.1. Rapport de transfert.— La figure 9.14, a montre que si 
Ry;—0et U* — Cie, le signal d'entrée est transmis en totalité à la 


1) La pente spécifique dépend de l'état de la surface par l'intermédiaire de 
la mobilité des porteurs dans la couche superficielle [v. (5.7)]. 
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sortie: Üsor =: Uent €t À = 1. En tenant compte des résistances 
R,,rr etre, on peut tirer de la figure 9.14, db Ia relation suivante: 


Üsor = UÙ ent — 15 (rh + Re) — [re 
OÙ Vsor = LeRe et 15 = (1 — &) Le. 


En partant de cette relation on peut déterminer facilement Îla 
valeur de Z, et puis exprimer U,,: par ÜUent- Finalement le rapport 


+E 


Fig. 9.14. Schémas de principe (a) et en petits signaux (b) d’un montage en 
émetteur-suiveur | 


de transfert de l’émetteur-suiveur s'écrit sous la forme générale sui- 
vante: 


_ Re 0 
K=— Re+ret+(1—«) (rb+ Re)" (3-60) 


Par exemple, si R, — 0; R; = 5 kilohms; re — 25 ohms; r, — 
= 150 ohms et 5 — = 400, on à Kx 0,995. Si Ry = 2 kilohms, le 
rapport de transfert devient un peu plus petit : Kk % 0,991. 

Lorsque l’amplificateur est branché sur une résistance de charge 
extérieure Rcn (indiquée sur la figure 9.14 en traits interrompus), 
le rapport de transfert accuse une diminution ultérieure puisque la 
résistance À, est remplacée par la résistance Re || Roch: 

Comme le montre l’expression (2. 60), le rapport de transfert 
de l’émetteur-suiveur est positif,.c’est-à-dire que ce montage ne 
change pas la polarité du signal. ou, dans le cas des signaux sinusoï- 
daux, ne change pas leur phase (bien entendu, à des fréquences suffi- 
samment basses). 

Bien que son rapport de transfert ne dépasse pas l'unité, le mon- 
tage en émetteur-suiveur est rangé dans la catégorie d’ amplifica- 
tours parce qu'il amplifie le courant. Ceci découle du fait que le 
courant de sortie (d’émetteur) et le courant d'entrée (de base) sont 
liés entre eux par une relation bien connue 7, = (6 “+ 1) 7} où 
B> 1. 

9.7.2. Résistance d’entrée.— La résistance d'entrée de l’émetteur- 
suiveur représenté à la figure 9.14 est donnée par les mêmes formules 
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(9.7) qui sont valables pour l’amplificateur le plus simple. Dans le 


cas général 
Rent = (8 +1 (Re +re) + rh: (9.61a) 


et dans le cas particulier où les résistances r, et r, peuvent être 
négligées : 


Rent — (B + 1) Re. (9.61b) 


Si l’on tient compte de la résistance de charge extérieure R,1, on 
obtient pour la résistance d'entrée une valeur plus petite. 

A la différence de l’étage amplificateur simple, on peut augmenter 
la résistance À, et donc la résistance d’entrée d’un émetteur-suiveur 
sans modifier pratiquement le rapport de transfert [cf. (9.5a) et 


Fig. 9.15. Montages en émetteurs-suiveurs à résistance d'entrée accrue: 
a, à charge sous forme de source de courant; b, avec utilisation du montage; Darlington 


(9.60)1. Pourtant, en augmentant R,, il est nécessaire d'élever la 
tension d’alimentation Æ£, pour maintenir la valeur désirée du cou- 
rant de repos 1£ [v. (9.2a)]. C’est pourquoi les possibilités offertes 
par ce procédé d'augmentation de la résistance d'entrée sont limi- 
tées. En pratique, pour augmenter la résistance Rent, on utilise 
soit une source de courant dans le circuit d’émetteur, soit un tran- 
sistor composite. 

La figure 9.15, a montre le schéma d’un émetteur-suiveur dans 
lequel la résistance À, est remplacée par une source de courant J,, 
Si cette source de courant est idéale (R; — co), la résistance d'entrée 
est en vertu de (9.61) Rent — oo. Or, en réalité la résistance d'entrée 
a une valeur finie déterminée par la résistance de la jonction collec- 
trice (montrée en traits interrompus sur la figure 9.15, a). Jusqu'à 
présent on n’a pas tenu compte de cette résistance parce que dans les 
amplificateurs ordinaires son rôle n’est pas important. Pourtant 
dans le cas considéré, lorsque le circuit d’émetteur est «coupé» 
pour les composantes alternatives du courant (puisque le courant 
d'émetteur est strictement donné), la résistance r, est le seul élément 
par lequel peut passer le courant d’entrée. [1 s'ensuit que la valeur 
maximale que peut prendre la résistance d'entrée d’un amplifica- 
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teur monté en émetteur-suiveur (et de tout autre amplificateur) 
s'exprime par 
Rent max = Fe: (9.62) 


Pour un courant Z, — 1 mA, la valeur de r, varie de 2 à 3 mégohms. 
Lorsque le courant diminue, la résistance r, augmente [v. (4.42)], 
mais la limite est déterminée par les fuites superficielles de la jonc- 
tion collectrice. 

Lorsque la résistance À; de la source de courant a une valeur 
finie, la résistance d'entrée du montage en émetteur-suiveur sera 
inférieure à r.. Elle peut être déterminée comme étant équivalente 
aux résistances r, et (B + 1) R; mises en parallèle. 

La figure 9.15, b montre le schéma d’un émetteur-suiveur utilisant 
deux transistors en montage Darlington (v. fig. 9.1, a). On sait que 
les transistors composites sont caractérisés par de fortes valeurs du 
gain d'amplification: 8 Æ BB, [v. (9.1)]. C’est pourquoi, en vertu 
de (9.61), dans l'émetteur-suiveur utilisant le montage Darlington il 
est facile d'obtenir une résistance d'enirée élevée pour une valeur relati- 
vement petite de la résistance R.. Par exemple, si À, — 2 kilohms 
et B — 2000, la valeur de calcul de la résistance d'entrée est AR, Æ 
% 4 mégohms. La valeur réelle de R.,: est limitée, de même que 
dans le montage précédent, par la résistance r, [v. (9.62)]. 

9.7.3. Résistance de sortie. — La résistance de sortie du montage 
en émetteur-suiveur peut se déterminer en partant de la définition 
générale donnée à la page 323. Posons d’abord Rein = © (fig. 9.14); 
alors 


(Usor)v Fe KU ent 


où Æ est le gain d'amplification (9.60). Puis, posons R,n = 0, 


c'est-à-dire court-circuitons la résistance À... Il vient 


Uent 
(Zsor)ce = re+(1—a)(Re+rp) 


[v. par exemple (9.4)]. En divisant la tensionÿà vide par le courant 
de court-circuit et en introduisant la valeur de X, il est facile de 
représenter la résistante de sortie sous la forme suivante 


Ron = Re lllre + (1 — a) (Ry + rl. (9.63a) 


La composante extérieure À, est généralement peu importante. La 
composante (1 —,«) r, est elle aussi petite par rapport à r.. Aussi, 
pour des montages réels en émetteurs-suiveurs peut-on se servir de 
l'expression simplifiée : 


{ 
Beor = Te + pr À: (9.63b) 
On voit que dans le cas général la résistance de sortie dépend de la 
résistance de la source de signal d'entrée. Pourtant, lorsque les 


valeurs de $ sont suffisamment élevées (par exemple, en cas d’utilisa- 
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tion du montage Darlington), le deuxième terme dans l’expression 
{9.63b) peut être négligé. Alors, la résistance de sortie a la valeur 
minimale déterminée par la résistancè de Ia jonction émettrice: 


Rsor m{p. = le. (9.64) 


Il est facile de constater que le rapport de la résistance d'entrée 
à la résistance de sortie est plus grand pour le montage en émetteur- 
suiveur que pour l'étage amplifica- 
teur le plus simple et pour l’ampli- 
ficateur différentiel dans lesquels 
ce rapport ne dépasse pas la valeur 
de B + {. Le rapport de la résis- 
tance d'entrée maximale (9.62) à la 
résistance de sortie minimale (9.64) 
est égal à rc/re (généralement 
Fig. 9.16. Montage en émetteur- Supérieur à 50 000): Ge rapport est 
suiveur utilisé comme étage tam indépendant du courant de travail 
pon parce que r. et r. sont inverse- 
ment proportionnelles au courant. 
Grâce à la grande différence entre la résistance d’entrée et la 
résistance de sortie, le montage en émetteur-suiveur est largement 
utilisé comme éfage tampon que l’on appelle transformateur d'impé- 
dance. Cette fonction de l’émetteur-suiveur est illustrée à la figu- 
re 9.16. 


Soient une source de sipnal U, de résistance R £ et une charge de résistance 
Ren telle que R, © Ren- Alors, en branchant la charge directement sur la source 
U,, on obtient un très faible rapport de:transfert en tension 


Usor Rech 
Ur “Ruth 


Si l’on intercale entre la source U,-et la charge un étage tampon constitué par 
un montage en émetteur-suiveur (fig. 9.16) et que ce dernier réalise des relations 
typiques Rent © Re et Rsor < Ren; le rapport de transfert.en tension-sera voisin 
de l'unité. Ainsi, l’émploi de l’amplificateur à émetteur-suiveur permet de ré- 
duire, on dirait de façon artificielle, la résistance de la source de signal ou d’aug- 
menter la résistance de charge, d’où le terme « transformateur de résistances », 


En particulier, l'emploi des émetteurs-suiveurs comme tampon 
permet de réduire la résistance R,; à l'entrée d’un amplificateur 
différentiel et d'accroître ainsi sa rapidité de--fonctionnement 
(v. n. 9.6.7). Les amplificateurs tampons trouvent aussi de nombreu- 
ses applications en cas d’une charge capacitive (câbles, conducteurs 
de grande longueur, réseau développé de métallisation dans les 
circuits intégrés). Aux fréquences suffisamment élevées, l’impédance 
offerte par une telle charge est faible, de sorte que son branchement 
direct sur une source à haute résistance entraîne, comme il a été 
montré plus haut, une réduction du rapport de transfert. Utilisé 
comme étage tampon, le montage en émetteur-suiveur permet d’amé- 
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liorer le transfert de signal aux hautes fréquences et d'élargir la 
bande de fréquences à amplifier. 

9.7.4. Phénomènes transitoires. — Le schéma équivalent servant 
à l'analyse des phénomènes transitoires est montré à la figure 9.17. 
Une analyse formelle de ce schéma 
est facile à faire, mais elle conduit 
à des expressions encombrantes 
et peu suggestives. Aussi, est-il 
plus utile de considérer les parti- 
cularités du phénomène transitoire 
et de donner des formules de cal- 
cul approchées. Négligeons pour 
l'instant les capacités Ce et Con 
et appliquons à l'entrée un signal 
échelon Uent- Puisque le courant Fig. 9.17. Schéma équivalent d'un 
de collecteur ne varie pas au pre- montage en émetteur-suiveur pour 
mier instant (c’est-à-dire que le gé- le domaine des faibles constantes 
nérateur de courant ne fonctionne de temps 
pas), le schéma considéré se trans- 
forme en un circuit résistant passif. Il s'ensuit qu'au premier instant 
après l’application du signal l’amplification de puissance ne se pro- 
duit pas. 

Les valeurs initiales des courants et de la tension de sortie sont 
de la forme: 


Uen 
Lent (0) = 75 (0) — 24 (0) — REF tree (9.65a) 
UÜsor (0) res Le (0) Re — Uent RTE (9.65b) 
Par conséquent, la valeur initiale du rapport de transfert est 
K (0) = RA(Re +re +rp + Ry). (9.66) 


Par la suite le courant de collecteur commence à croître sous 
l'action du saut 7, (0). Les accroissements du courant 7, se répartis- 
sent entre les circuits de l’émetteur et de la base en raison inverse de 
leurs résistances. 

Si la résistance de la source de signal est suffisamment petite 
(Ra & Re), les accroissements AJ, passent pratiquement en totalité 
par le circuit de base. Dans ces conditions, le courant d'émetteur et 
donc la tension de sortie ne varient presque pas en conservant des 
valeurs voisines de leurs valeurs initiales (courbes en continu de la 
figure 9.18, a). Par conséquent, le temps de croissance {,, compté 
aux niveaux de 0,1 à 0,9 de la valeur établie est nul, c’est-à-dire que 
le front avant se forme instantanément. Quant aux circuits de col- 
lecteur et de base, les phénomènes transitoires y sont assez bien pro- 
noncés : le courant de collecteur croît de zéro jusqu’à la valeur éta- 
blie «l,, alors que le courant de base décroît de la valeur initiale 7, 
jusqu'à (1 — a) Z,. On voit que le rapport des courants J, et I} 
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augmente, c'est-à-dire qu'au bout d’un certain temps le montage 
en émetteur-suiveur commence à amplifier la puissance. Le courant 
d'émetteur étant presque constant, les courants de collecteur et de 
base varient avec la constante de temps T.. 

Si la condition À, € R, n'est pas réalisée, le phénomène transi- 
toire subit certaines modifications (v. courbes en traits interrompus 


| | | 


Fig. 9.18. Phénomènes transitoires dans un montage en émetteur-suiveur 
sans (a) et avec (b) prise en compte de la capacité du collecteur 


de la figure 9.18, a). À savoir, les sauts initiaux du courant d'émet- 
teur et de la tension de sortie diminuent et les accroissements du 
courant de collecteur qui en résultent se dérivent non seulement vers 
le circuit de base mais également, pour une large part, vers le circuit 
d'émetteur. Par conséquent, le courant 7, et la tension U,,- accusent 
lors du phénomène transitoire une croissance importante. Dans ce 
cas, comme le montre la figure, le temps de croissance #., a une valeur 
finie. La constante de temps caractérisant la variation du courant 
de collecteur et des autres grandeurs est donnée par l'expression 
(9.13). Pourtant, dans cette expression la constante Tv... doit être 
remplacée par T., parce qu’au début de l’analyse nous avons négligé 
la capacité C<. Ainsi 

Th = Ta/(1 — Ye). (9.67) 


La valeur de 17, ne dépasse généralement pas (2 à 5) T4. 
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Maintenant, tenons compte de la capacité C4, mais d’abord 
posons T, — 0, c’est-à-dire négligeons l’inertie des phénomènes 
intervenant dans la base. Dans ces conditions, lorsqu'un signal 
échelon est appliqué à l’entrée, le courant d'entrée passe au premier 
instant en totalité par la capacité, alors que les courants du tran- 
sistor et la tension de sortie ne varient pas. Au fur et à mesure que 
la capacité se charge, les courants du transistor et la tension de sortie 
croissent progressivement jusqu'à prendre des valeurs établies 
(v. courbes continues de la figure 9.18, b). 

La constante de temps de ce phénomène transitoire est déterminée 
par la capacité C, et les résistances qui la shuntent (v. fig. 9.17): 


Te = Ce Ag + rp) I (Re + re)l. (9.68) 


Les fronts avant des impulsions seront exponentiels ; leur temps de 
croissance entre les niveaux 0,1 et 0,9 de valeur établie aura pour 
expression 


rt. = 2,2te. (9.69) 


Des valeurs typiques de la constante de temps sont toc Æ 0,5 à 1 ns. 
Dans le cas d’une source de signal idéale (R, — 0), cette constante 
de temps se confond pratiquement avec la constante de temps de la 
base (4.65): Te — Cern. Ses valeurs sont comprises entre 0,1 et 
0,2 ns et moins. 


Le « pic » initial de courant d'entrée (fig. 9.18, b) est très supérieur à la 
valeur établie du courant de base. En effet, au premier instant, la tension entre 
les bornes de la capacité CQ, ne varie pas et donc la valeur initiale du courant 
HU est déterminée par la tension d’entrée et la résistance du circuit de 

ase : 


Tent (0) = Uent/(Rg + rp). 


Par exemple, si Uont — 0,1 V et RÇ + rp = 1 kilohm, on a Zen (0) = 0,1 mA, 
alors qu'au régime établi, pour Rent — 100 kilohms, on obtient Z,nt = 1 LA, 
c'est-à-dire une valeur 100 fois moindre. 


Montrons maintenant que la formule (9.69) est valable pour une 
évaluation approchée du temps de croissance du signal compte tenu 
des deux facteurs d'inertie: de la capacité du collecteur et du temps 
de transit des porteurs dans la base. À cet effet, considérons deux cas 
extrêmes : Te >> 2Th et Te << 0,97. Le premier est caractéristique 
des sources de signal présentant une résistance relativement grande 
ct : second des sources de signal ayant une résistance relativement 
faible. 

Dans le premier cas, la constante de temps 7%, est peu importante. 
Le phénomène transitoire est donc caractérisé par la constante de 
co et le temps de croissance du signal est donné par la formu- 

e (9.69). 

Dans le second cas, le phénomène transitoire est « combiné ». 

En effet, dans ce cas les courants ZL et Z, croissent avec la constante 
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de temps Tec, c'est-à-dire plus rapidement que le courant Z, qui 
croît avec la constante de temps 71. On peut donc considérer que 
dans une première étape les courants 7, et 7, atteignent simultané- 
ment leur valeur maximale (9.65a), alors que dans une deuxième 
étape, le courant J, qui se dévie vers le circuit de base à faible résis- 
tance réduit le courant de base jusqu'à la valeur établie. Le courant 
d’émetteur et, par conséquent, la tension de sortie ne varient presque 
pas au cours de la deuxième étape. Ceci signifie que le temps de 
croissance du signal est déterminé par la durée de la première étape, 
c'est-à-dire par la formule (9.69). 
Dans un cas intermédiaire (te Æ Ty), le phénomène transitoire 
est plus complexe, mais les calculs montrent que la formule (9.69) 
ja donne des résultats acreptables 
0 | ë t_ dans ce cas lui aussi. 
| Si la capacité de charge est 
suffisamment petite, à savoir si 
CenRe << Te, on peut considérer 
quelle est branchée en dérivation 
sur la capacité de collecteur. Il 
résulte une augmentation 


-Ee ES NS TE PAIE en 
ou ni correspondante des 


Fig. 9.19. Phénomènes transitoires 
dans un montage en émetteur-suiveur 
pour une forte capacité de charge 


temps de 
croissance et de décroissance du 
signal. Si la capacité de charge 
est forte, les temps de croissan- 
ce et de décroissance du signal 
peuvent devenir différents (v. 


numéro suivant). 

9.7.5. Blocage de l’émetteur-suiveur.— Un phénomène transitoire 
spécifique se produit dans le montage en émetteur-suiveur lorsque 
la capacité de charge Cen à une valeur suffisamment grande (figu- 
re 9.17). Au premier instant après l’application d’un signal d'entrée 
échelon la tension aux bornes de la capacité C,1 ne varie pas et donc 
le potentiel de l'émetteur reste lui aussi inchangé. C’est pourquoi, 
si la polarité du signal U.,+: est négative et son amplitude est supé- 
rieure à U* (fig. 9.19), la tension agissant sur la jonction émettrice 
devient inverse et le transistor se bloque. 

Après cela la capacité Ccn se décharge dans la résistance Àe 
avec une grande constante de temps Cenfie. Le transistor ne rede- 
vient conducteur que lorsque la tension base-émetteur atteint la 
valeur U* (instant t, sur la figure 9.19). Le phénomène que nous ve- 
nons de décrire (c’est-à-dire un blocage temporaire du transistor en 
cas de forts signaux négatifs) a reçu le nom de blocage de l'émetteur- 
suiveur. | 

On sait que pour assurer le blocage des transistors au silicium 
il n’est pas nécessaire que la jonction émettrice soit soumise à une 
tension inverse : il suffit que la tension directe soit de 0,1 à 0,2 V 
inférieure à U*. Aussi, le phénomène de blocage peut-il se produire 
même pouf des signaux négatifs de faible amplitude de 0,2 à 0,3 V. 
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Par suite du blocage le temps de décroissance du signal devient 
supérieur au temps de croissance. Ce dernier est donné comme précé- 
demment par la formule (9.69). Quant au temps de décroissance, il se 
détermine facilement à partir de l’expression qui décrit la décharge 
de la capacité de charge dans la résistance À, (fig. 9.19): 


ue (= — Ute” en E, (1 — en), 


OÙ Ten — Cenke. En portant dans le premier membre U, — 
= —UÜqnt — U* (condition de déblocage de la jonction émettrice 
à l'instant t,, v. fig. 9.19), on obtient 


s1 
lt = Tech In (it) - (9.70) 

Par exemple, si Ten — 40 ns, £, = 2 V et Uen — 0,9 V, on 
a t & 24 ns. La valeur obtenue de t; est beaucoup plus grande que 
des valeurs typiques de £.. | 

Ï1 convient de souligner que le blocage de l’émetteur-suiveur et 
la différence entre t, et é, supposent que les signaux varient en éche- 
lon. Dans le cas contraire, la capacité Cen arrive à « suivre » le signal 
d'entrée, de sorte que le blocage ne se produit pas. Le critère de blo- 
cage peut être constitué par l'inégalité 


tt ent < rhC ch: 


OÙ ts ent est le temps de décroissance de l’impulsion d’entrée. 

9.7.6. Circuits de décalage de niveau.— Dans les amplificateurs 
à plusieurs étages, la base de chacun des étages suivants est attaquée 
non seulement par le signal utile, mais également par la composante 
continue issue du:collecteur de l'étage précédent. Ainsi, la compo- 
sante continue « s’accumule » en croissant d’un étage à l’autre, ce 
qui pose certaines difficultés lors de l'élaboration des derniers étages, 
les étages de sortie. Il y a donc lieu souvent à résoudre le problème 
d'éliminer la composante continue à l’entrée d’un étage suivant et 
en même temps de transmettre sans modification autant que pos- 
sible, la composante alternative, c’est-à-dire le signal utile. C’est 
ce problème que résolvent les circuits dits de décalage de niveau. 

Le circuit de décalage de niveau le plus simple est constitué par 
le montage en émetteur-suiveur. En effet, dans ce montage, le niveau 
du potentiel de sortie (d'’émetteur) est inférieur de la quantité U* 
au niveau du potentiel de base et le signal est transmis avec un rap- 
port K = 1. 

Le montage en émetteur-suiveur sert de base pour la réalisation 
d'autres circuits, plus complexes, de décalage de niveau. Par exem- 
ple, s’il s’agit de réduire le niveau du signal d’entrée d’une quanti- 
té 2U*, on peut soit utiliser un amplificateur en montage Darlington 
(v. fig. 9.15, b), soit intercaler dans le circuit d'émetteur du montage 
: émetteur-suiveur simple une diode polarisée en direct (v. plus 
oin). 
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Il est parfois nécessaire de décaler le niveau d’une quantité non 
multiple de U*, par exemple de 2,5 V. On fait alors appel à un circuit 
de décalage de niveau universel représenté à la figure 9.20. Dans le 
cas général, un tel circuit peut comporter r diodes montées en série 
et non une seule. La relation entre les 
niveaux de sortie et d'entrée est de la 
forme 


U,— U, = (n +1) U* + I,Ro. ](9.71) 


En faisant varier #, 1, et ÆAo, on 
peut obtenir n'importe quel décalage 
de niveau. Si, par exemple, le décalage 
désiré est U, — U; = 2,5 V, il faut 
choisir nr — 2; alors (n + 1) U* = 2,1 V 
et Z,Ro = 0,4 V; pour un courant 7, — 
— 1 mA on obtient la valeur nécessaire 
de la résistance À, — 400 ohms. 

Le rapport de transfert en composante 
alternative dans le montage de la figure 
Fig. 9.20. Schéma d'un cir- 9.20 dépend avant tout de la résistance 
cuit de décalage deniveau  j{terne de la source de courant. Si R;, — 

— co, À —1, quelle que soit la structure 
des circuits d’émetteur et de base. Si la résistance À; a une valeur 
finie, cette dernière doit être introduite, au lieu de À, dans la formu- 
le (9.60). De plus, dans cette formule, la résistance r. doit être rem- 
placée par (n + 1)re + R5. Alors, il vient 


Ri 
LR TEGET ret+ Ro+(i—a) (rb+ Re)” QUE 


En règle générale, la valeur de la résistance R; est de 100 kilohms 
et plus, alors que les autres résistances figurant au dénominateur 
de (9.72) ne dépassent pas 1 ou 2 kilohms. De ce fait, le rapport de 
transfert en signal est très voisin de l’unité. Lorsque l'étage considéré 
fonctionne sur une résistance de charge R,n, la résistance À; inter- 
venant dans la formule (9.72) doit être remplacée par une résistance 
de valeur plus faible R; |[[ R;,. Le rapport de transfert s’en trouve 
respectivement diminué. 


$ 9.8. Amplificateur cascode 


On appelle ainsi un montage dans lequel deux transistors sont 
mis en série et donc parcourus par un même courant (fig. 9.21). Un 
tel montage peut être considéré comme un tout (v. rectangle en traits 
interrompus), c’est-à-dire comme une variante de transistor composi- 
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te. Le rapport de transfert &« d'un tel transistor composite s'obtient 
facilement à partir des relations évidentes suivantes: 


Leo = Golez = Aolei = Ge (&rler). 


En divisant Z,, par Ja, on obtient 


Ceci signifie que le rapport de transfert en courant d'émetteur 
dans le montage cascode diffère peu du rapport de transfert par un 
seul transistor (actif) 71. Il en résulte que le gain en tension obtenu 
avec le montage cascode sera pratiquement le même que celui de 
l'amplificateur le plus simple [v. (9.5b)]: 


K = —aa, (R/R:). 


Sans l'emporter sur l’amplificateur simple en ce qui concerne le 
gain et les résistances d'entrée et de sortie, l’amplificateur cascode 
offre quand même un avantage important: 

l'absence de liaison entre le point de sortie +Ec 
(collecteur C,) et le point d'entrée (base B;), 
alors que dans l’amplificateur le plus sim- 
ple le point de sortie est relié au point 
d'entrée par l'intermédiaire de la capacité 
Ce et la résistance r,. Dans certains cas 
une telle liaison en retour (réaction) rend 
plus difficile le fonctionnement des ampli- 
ficateurs. En particulier, elle conduit à 
une augmentation de la capacité d'entrée 
de l'étage (effet Miller, v. n. 9.5.4). Lors- 
que l’impédance de charge comporte une 
composante inductive, une telle liaison en 
retour peut conduire à l’auto-exitation dé 
l’amplificateur, c'est-à-dire à sa transfor- Fig.9.21. Schéma de prin- 
mation en un oscillateur \. cipe d'un amplificateur 

La raison pour laquelle la sortie et ES 

l'entrée sont découplées l’une de l’autre 

est que le point intermédiaire du montage (base B,) est porté 
à un potentiel constant Æ. La valeur de Æ peut être considérée 
comme celle de la tension alimentant le transistor 71. La charge 
de ce transistor est constituée dans ce cas par la résistance r., de la 
jonction émettrice dont la valeur est assez faible. Ceci signifie que 
le transistor 71 fonctionne pratiquement en régime de court-circuit 
du circuit de collecteur. Par conséquent, son gain est voisin de zéro, 


7) La composante inductive est inévitable lorsque la charge est constituée 
par des circuits oscillants, ce qui est caractéristique des amplificateurs sélectifs, 
c'est-à-dire à résonance. C’est pur le problème de découplage de la sortie 
et de l’entrée se pose surtout dans les étages amplificateurs à résonance. 
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l’effet Miller ne se produit pas et la capacité d'entrée est égale à la 
capacité de transition C1. 

La tension disponible à la sortie de l’amplificateur cascode fait 
circuler un courant à travers la capacité C.,. Pourtant ce courant 
se ferme sur la « masse » à travers la source de polarisation fixe £, 
sans passer par le circuit de collecteur du transistor 71. C’est pour- 
quoi la liaison en retour entre la sortie et l'entrée n'existe pas dans 
le montage cascode et donc le danger d’auto-excitation (v. remarque 
plus haut) est éliminé ou tout au moins réduit pour une large part. 
Cette particularité du montage cascode lui a valu un large emploi 


D 


dans les amplificateurs à résonance (à circuits accordés). 


$ 9.9. Etages de sortie 


Les étages de sortie ont pour fonction d'assurer une puissance don- 
née (suffisamment élevée) et donc des tensions et des courants de 
valeurs nécessaires dans la charge. Pour les étages de sortie le gain 
d'amplification en tension est un paramètre d'importance secon- 
daire. Ce sont les paramètres tels que le rendement (n) et le coefficient 
de distorsion non linéaire ou harmonique (Æ 44 ) qui revêtent l’im- 
portance principale. 

Les étages de sortie consomment généralement la plus grande 
partie de la puissance de l’amplificateur; c’est pourquoi un haut 
rendement signifie une utilisation efficace de la source d’alimenta- 
tion. Ceci est surtout important pour des circuits intégrés dans les- 
quels la puissance dissipée par une pastille est bien limitée. Quant 
au coefficient de distorsion non linéaire, son importance dans les 
étages de sortie tient à ce que l’obtention d’une puissance donnée, 
suffisamment élevée, pour un haut rendement, est inévitablement 
liée à l’utilisation de courants et de tensions dont les amplitudes 
sont comparables aux valeurs des composantes continues. 

9.9.1. Paramètres des étages de sortie.— Le rendement d’un 
amplificateur est défini par le rapport de la puissance du signal de 
sortie à la puissance absorbée à la source d'alimentation: 


L/eUsor mlsor m 
Elmoy ? ( ) 


Où Lsor m €t U:orm Sont les amplitudes des grandeurs de sortie. 

Comme le rendement dépend de la puissance de sortie, on con- 
vient d'entendre par rendement sa valeur maximale correspondant 
à la puissance de sortie maximale. 

Le coefficient de distorsion non linéaire caractérise la différence 
que la forme du signal de sortie présente par rapport à la forme du 
signal d’entrée. Cette différence est due à la non-linéarité de la ca- 
ractéristique de transfert de l'étage (fig. 8.1). Les distorsions non 
linéaires se caractérisent par l'apparition dans le signal de sortie de 
nouveaux harmoniques qui n'existent pas dans le signal d'entrée. 
C'est pourquoi on convient d'évaluer les distorsions non linéaires 
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en appliquant à l’entrée de l’amplificateur un signal purement 
sinusoïdal et en calculant (ou en mesurant) les harmoniques qui ap- 
paraissent à la sortie. 

La caractéristique énergétique des distorsions non linéaires est. 
le rapport de la puissance totale des harmoniques de rang supérieur 
à partir du 2-ième à la puissance de l’harmonique de rang 1 dont la 
fréquence est égale à celle du signal d'entrée. 

Pour coefficient de distorsion non linéaire on convient de prendre 
la racine carrée du rapport de la puissance totale des harmoniques 
supérieurs à la sortie de l’amplificateur à la puissance du premier 
harmonique. Si l’impédance de charge est la même pour tous les 
harmoniques, les puissances sont proportionnelles aux carrés des. 
courants ou des tensions. Alors le coefficient de distorsion non li- 
néaire s’écrira sous l’une de deux formes suivantes: 


DE JU} 
Kon= Li VER, (9.74) 


D) 


où m est le rang de l’harmonique à partir du 2-ième. 

La valeur admissible du coefficient X à, est dictée par des exi- 
gences concrètes auxquelles doit satisfaire un appareil donné. Par 
exemple, pour la reproduction sonore il est désirable que Kin << 2 
à 8 %. Dans les dispositifs de mesure, les valeurs de K4, doivent 
être nettement plus faibles. 

Une évaluation analytique des distorsions non linéaires ne peut 
être faite que lorsque la caractéristique de transfert est donnée sous 
forme d’une fonction mathématique. Le plus souvent on évalue le 
coefficient de distorsion non linéaire soit graphiquement (d’après 
une caractéristique de transfert donnée), soit expérimentalement 
(à l’aide d'appareils de mesure spéciaux). 

9.9.2. Classes d’amplification.— Suivant la position du point de 
fonctionnement initial (point de repos) sur la caractéristique de 
transfert on distingue plusieurs classes d'amplification : À, B, AB et 
autres. Ces classes diffèrent entre elles par les valeurs maximales du 
rendement et par les valeurs des distorsions non linéaires. 

La classe À se caractérise par le fait qu’au régime de repos le: 
point de fonctionnement se situe au milieu de la partie quasi linéaire 
de la caractéristique de transfert (fig. 9.22). [1 est évident que dans. 
ce cas les distorsions non linéaires seront minimales parce que les. 
deux alternances du signal d'entrée se situent dans les limites de la 
partie quasi linéaire. Quant au rendement maximal, il s'obtient 
à partir de la formule (9.73) si l’on y introduit les valeurs maximales. 
des amplitudes de tension et de courant, correspondant aux limites. 
de la partie quasi linéaire: 

Üsor m = 1,£ 5 Lsor m = 10 = Inoy; 
alors 
Nm = 1/4 (25 %). (9.75} 
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Dans le cas où le transistor est couplé à la charge par transforma- 
teur, le rendement maximal est doublé: n,, — 50 %. Pourtant 
l'emploi de transformateurs (comme éléments rapportés) dans les 
circuits intégrés est indésirable. 

La classe B est caractérisée par le fait qu'au régime de repos le 
point de fonctionnement se situe sur une frontière de la partie quasi 


Tsor 


Fig. 9.22. Fonctionnement en classe A. Calcul de la tension (a) et de courant (b) 
de sortie 


linéaire, à savoir sur celle qui correspond à l’état bloqué du tran- 
sistor (fig. 9.23). Il est clair que dans ce cas ne sont amplifiées que 
les alternances positives du signal d'entrée. Par suite, la tension 


Fig. 9.23. Fonctionnement en classe B. Calcul de a tension (a) et du courant (b) 
de sortie 


de sortie est fortement non sinusoïdale, c’est-à-dire contient un 
grand nombre d'harmoniques supérieurs. L’analyse montre que le 
coefficient de distorsion non linéaire dans la classe B s'élève à près 
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de 70 % quelle que soit l’amplitude du signal, ce qui est certes 
inacceptable. C’est pourquoi dans sa forme la plus simple, la clas- 
se B n'est pas utilisée. 

La classe B se caractérise par l’emploi d’un montage dit push- 
pull, qui se compose de deux amplificateurs dont l’un amplifie 
l'alternance positive du signal et l’autre l'alternance négative. 
Dans la charge ces alternances s’ajoutent pour former une sinusoïde 
complète (fig. 9.24). Pour pouvoir am- 
plifier les alternances négatives il 
faut soit brancher à l’entrée de l’am- 
plificateur 2 un élément inverseur de 
phase (par exemple, un transforma- 
teur), soit utiliser dans l’amplifica- 
teur 2 un transistor d’un autre 
type de conductivité (p-n-p). Les 
exemples de réalisation du montage 
push-pull sont donnés dans le nu- 
méro suivant. 

Le rendement d’un montage push- Fig. 9.24. Principe de fonc- 
pull fonctionnant en classe B peut tionnement d a  PNERTEUT 
être évalué en partant du fait que Pre 
la puissance dissipée dans chacune 
de ses parties est la même. Il suffit donc de calculer la puissance 
développée pendant une seule alternance. À cet effet, il con- 
vient d'introduire dans la formule (9.73) Uior m — Æe (v. fig. 9.23, a), 
E —E, et Iny = (2/%) Ziorm (Valeur moyenne du courant sinu- 
soïdal pendant une demi-période, v. fig. 9.23, b). Alors, le rendement 
maximal aura pour valeur 


nn = n/4 (78 %). (9.76) 


Ceci signifie que si l’amplificateur est réalisé, par exemple, dans 
une pastille capable de dissiper une puissance de 300 mW, on peut 
recueillir dans la charge une puissance utile supérieure à 1 W. 

Par la classe AB on entend un cas intermédiaire entre les clas- 
ses À et B; le point de fonctionnement au repos se situe non sur la 
frontière du cut-off mais dans le domaine des polarisations directes 
de la jonction émettrice pour des courants beaucoup moindres que 
dans la classe À (un exemple sera donné plus loin). 

9.9.3. Schémas des étages de sortie.— En microélectronique, la 
classe À n’est pas utilisée à cause de son rendement bien médiocre. 
Les plus répandus sont les amplificateurs push-pull de classes B 
et AB. 

La figure 9.25, a montre le schéma de l’ampificateur push-pull 
simple équipé de transistors complémentaires fonctionnant en clas- 
se B. La charge est branchée dans le circuit d’émetteur des transis- 
tors ; ces derniers fonctionnent donc au régime de répétiteurs de ten- 
sion. L’amplification en puissance est assurée grâce à l’amplifica- 
tion du courant. 
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Au régime de repos les deux transistors sont bloqués parce que 
les tensions sur les jonctions émettrices sont nulles. Pendant l’alter- 
nance positive du signal d'entrée, c’est le transistor n-p-n T1 qui est 
conducteur et le courant passe à travers la charge dans le sens de la 
flèche 7 en pointillé. Pendant l'alternance négative, c’est le tran- 
sistor p-n-p T2 qui conduit et le courant circule comme l'indique la 
flèche 2 en pointillé. Ainsi, le signal délivré par l’amplificateur à sa 


FEe 


Fig. 9.25. Schéma de principe (a) et caractéristiques de transfert (b) d’un ampli- 
ficateur push-pull à transistors MOS complémentaires fonctionnant en classe BD 


sortie est bipolaire, de même que le signal d'entrée. Le gain en puis- 
sance est voisin du rapport des courants d’émetteur et de base, 
c'est-à-dire de B + 1. 

Ce montage simple se caractérise malheureusement par des distor- 
sions non linéaires relativement grandes. Leur cause est liée à la 
présence d’un «talon » sur la caractéristique courant-tension d'’en- 
trés des transistors au silicium. La forme du signal de sortie est facile 
à obtenir graphiquement à l’aide des caractéristiques de transfert 
dits réunies (fig. 9.25, b). Dans ces caractéristiques, la courbe 1 
correspond au transistor 71 et la courbe 2 au transistor T2. On voit 
que les durées des alternances positive et négative obtenues à la 
sortie sont inférieures à une demi-période et que ces alternances sont 
séparées par de petits tronçons horizontaux (les parties non ampli- 
fiées des demi-sinusoïdes sont hachurées). Il est évident que de telles 
distorsions seront particulièrement fortes en cas de signaux d'entrée 
faibles dont l’amplitude est comparable à la tension U*. 

Pour éliminer cet incovénient, on complique un peu l’amplifica- 
teur en utilisant des polarisations séparées (individuelles) des ba- 
ses des transistors à l’aide d’un circuit de décalage de niveau 
(fig. 9.26, a). Les caractéristiques réunies sont montrées pour cette 
variante à la figure 9.26, b. Dans ce cas, l’amplificateur fonctionne 
en classe AB. 

Les paramètres des transistors n-p-n et p-n-p intégrés étant nette- 
ment différents, on utilise souvent, comme transistor T2 représenté 
sur les figures 9.25 et 9.26, un transistor p-n-p composite (fig. 9.2). 
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Ceci permet d'améliorer la symétrie de l'étage de sortie et de réduire 


les distorsions non linéaires. 


Si, pour une raison quelconque, l’étage de sortie doit être équipé 
de transistors de même type (non complémentaires), son sché 


+£c 


Fig. 9.26. Schéma de principe (a) et caractéristiques de transfert (b) d’un ampli- 
ficateur push-pull à transistors MOS complémentaires fonctionnant en classe AB 


sera différent (fig. 9.27). Ici, le transistor T1 est conducteur pendant 
les deux alternances. Au régime de repos le courant {5. et la résistan- 
ce À, sont choisis de telle sorte que le potentiel du collecteur Uf, 


soit nul. Dans ce cas, la diode D et le tran- 
sistor T2 sont bloqués; la charge n’est par- 
courue par aucun courant. 

Au cours de l’alternance positive du signal 
d'entrée, le potentiel U,, diminue, la diode 
D se débloque et le courant traverse la charge 
suivant la flèche 7 en pointillé. Le transistor 
Te reste bloqué parce que la tension directe 
U* agissant sur la diode polarise en inverse la 
jonction émettrice (v. signes « +» et «— » 
sans parenthèses). Durant l’alternance néga- 
tive du signal d'entrée, le potentiel U,.,s’élève, 
le transistor T2 devient conducteur et le cou- 
rant passe à travers la charge suivant la flè- 
che 2 en pointillé. La. diode est dans ce cas 
bloquée parce que la tension directe U* sur la 
jonction émettrice assure sa polarisation en 
inverse (v. signes « + » et « — » entre paren- 
thoses), 


Fig. 9.27. Amplifica- 

teur push-pull à tran- 

sistors de même type 

fonctionnant en clas- 
se AB 


Pour assurer le déblocage de la diode D (alternance positive) ou 
du transistor T2 (alternance négative), il faut que le potentiel U,, 
varie de HU* par rapport au potentiel de repos. Ceci signifie que 
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l'amplitude minimale du signal d’entrée à laquelle réagit l’amplifi- 
cateur donné est égale à 


U*/X, 


où Æ est le gain assuré par l’étage utilisant le transistor T1. Ce gain 
peut être suffisamment élevé, si bien que généralement on n’a pas 
besoin d'utiliser la classe AB, 
c'est-à-dire d'introduire des pola- 
risations supplémentaires, pareil- 
lement à ce qui a été fait sur la 
figure 9.26. 

IT est évident que les alternan- 
ces de tension aux bornes de la 
charge seront identiques seulement 
dans le cas où les gains d’amplifi- 
cation des signaux d'entrée posi- 
tif et négatif seront les mêmes. 
Lorsque le signal d'entrée est positif, le gain ÆX+ est proportionnel 
à la résistance R,n qui constitue au cours de cette alternance la 
charge dans le circuit de collecteur du transistor T1. Quand le signal 
d'entrée est négatif, Le gain X- est proportionnel à la résistance R, 
(le transistor T2 remplit au cours de cette alternance la fonction 
d'un étage en émetteur-suiveur). Par conséquent, l'égalité K+ — K- 
exige que Re = Rep. 

Un inconvénient du montage considéré est que la variation de la 
résistance Rech s'accompagne d'une variation de l’amplitude de 
l'alternance négative de la tension de sortie (lorsque le courant 
circule suivant la flèche 7), du fait que le gain Æ+ subit alors une 
variation. Pour remédier à cet inconvénient il faut compléter ce 
montage par un étage tampon monté en émetteur-suiveur. 


Fig. 9.28. Schéma synoptique d’un 
stabilisateur de tension 


$ 9.10. Stabilisateurs de tension 


Les stabilisateurs de tension sont nécessaires avant tout comme 
sources d'alimentation des circuits intégrés. À titre d'exemple on 
peut citer les amplificateurs à courant continu dans lesquels une 
des composantes de la dérive (v. n. 9.3.3) prend une valeur considé- 
rable si leur alimentation est assurée à partir des sources non stabi- 
lisées. En outre, les stabilisateurs de tension les plus simples sont 
largement utilisés comme sources de tension de polarisation dans 
de nombreux circuits analogiques, y compris dans les amplificateurs 
opérationnels. 

9.10.1. Paramètres desstabilisateurs.— Dans le schéma synoptique 
(fig. 9.28), U, est la tension (d'entrée) non stabilisée, U,, la tension 
(de sortie) stabilisée ; Z, et Z,, les courants d'entrée et de sortie du 
stabilisateur ; Ron — U/1,, la résistance de charge. 

Il va sans dire que la tension recueillie à la sortie d’un stabilisa- 
teur ne peut pas être absolument stable. Les accroissements AU, 
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sont faibles (c'est-à-dire se situent dans des limites admissibles), 
mais dépendent néanmoins des accroissements de la tension d'entrée 
et du courant de sortie *). Par conséquent, représentons l'instabilité 
relative de la tension de sortie par la somme de deux termes: 
20e Us (9.77) 


— 


U Ua U; . 


où le premier terme est dû à l'instabilité de la tension d’entrée et 
le second à l'instabilité du courant de sortie. 

On convient d'exprimer ces composantes de l'instabilité relative 
de la tension de sortie par deux paramètres principaux des stabilisa- 
teurs qui sont le coefficient de stabilisation et la résistance de sortie ?): 


AUT 1 AU, . ; 
DE a UN (9.78a} 
AUX AI 


Il résulte de l’expression (9.78a) que le coefficient de stabilisation 
est défini par 

U,; AU 
(e courant 1, étant supposé constant). Quant à la résistance de 
sortie, elle est définie par l'expression générale (v. p. 323): 


Rsor = (Usor) (Tsor)ce- (9.80} 


Pour pouvoir utiliser la relation (9.80), il faut représenter le stabili- 
sateur par son schéma équivalent en petits signaux. Il est clair que 
la qualité d’un stabilisateur est d'autant meilleure que son coeffi- 
cient de stabilisation est plus élevé et sa résistance de sortie est 
moins grande. 

9.10.2. Stabilisateurs à diodes.— Le schéma le plus simple d'un 
stabilisateur à diode qui utilise une source de courant et une diode 
régulatrice de tension à silicium est représenté par la figure 9.29, a. 
La figure 9.29, b indique son schéma équivalent en petits signaux. 
L'examen de cette figuré montre que la tension de sortie est détermi- 
née par la tension nominale de la diode: U, = U,,. On a générale- 
ment U, > 9 à 6 V en cas du claquage par avalanche et U,, = 2 
à os V en cas du claquage par effet tunnel (v. n. 3.2.7). 

La valeur du courant 7, étant donnée, une augmentation du 
courant de sortie s'accompagne d’une diminution du courant à tra- 


1) En plus de ces dépendances, la tension de sortie subit encore une dérive 
thermique et une dérive temporelle analogues à celles qui se manifestent dans 
les amplificateurs à courant continu (v. n. 9.8.3). Dans ce qui suit ce type d’ins- 
tabilité n’est pas examiné. 

2) Le signe moins devant le second membre de (9.78b) signifie qu’une au- 
gmentation du courant de sortie (A7, => 0) entraîne une diminution de la ten- 
sion de sortie (AU < 0). 
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vers la diode. Si l’on court-circuite les bornes de sortie (R:r — 0), 
on obtient 7, = 0, ce qui signifie que pour le stabilisateur à diode 
les court-circuits à la sortie ne sont pas dangereux. Cette particulari- 
té est propre à tous les stabilisateurs de type parallèle dans lesquels 
l'élément de réglage est mis en parallèle avec la charge. 


Ki 


AU Aïp > 


Fig. 9.29. Stabilisateur à diode régulatrice de tension 


Suivant (9.80), la résistance de sortie d’un stabilisateur à diode 
est égale à 


Rsor = Fp | Ri & Pr. (9.81) 


La valeur de r, est généralement de 10 à 20 ohms pour un courant 
nominal de 5 à 10 mA ; elle augmente légèrement lorsque le courant 
diminue. 

Lorsque la source de courant est idéale (R; = ), le coefficient 
de stabilisation devient infiniment grand parce que dans ce cas les 
variations de la tension d'entrée AU, ne sont pas transmises à la 
sortie. Si la résistance À; a une valeur finie, les accroissements AU, 
et AU, sont liés entre eux par le rapport de transfert du diviseur 
résistant de tension (fig. 9.29, b): 


AU, = AU, 2 Er % AU, 2. 


En introduisant le rapport AU,/AU, dans l'expression (9.79), on 
obtient 


Kx=2 +, (9.82) 


Par exemple, si U,/U, = 0,8; R; = 50 kilohms et r, — 10 ohms, 
on a Kt — 4000. 

Dans la plupart des cas une telle valeur du coefficient de stabili- 
sation est parfaitement acceptable. Or, le problème principal réside 
en une valeur relativement grande de la résistance de sortie du stabi- 
lisateur. 

Au lieu d’une diode régulatrice de tension (c’est-à-dire d’une 
diode fonctionnant au régime de claquage,) on peut utiliser une diode 
fonctionnant au régime de courant direct (fig. 9.30). Dans un tel 
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montage, la tension de sortie U, = U* et la résistance de sortie a 
pour expression 


Rior = rp = (@r/Ip) + rh; (9.83) 


où le premier terme est la résistance différentielle de la jonction 
(3.25) et le second la résistance de la couche de base. Lorsque le 
courant de charge augmente, le courant 7, diminue et la résistance 
de sortie accuse une croissance notable. La valeur minimale de R,r 


KR) 


Fig. 9.30. Stabilisateur à diode Fig. 9.31. Stabilisateur à diode à 
polarisée en direct résistance ballast 


correspond au régime à vide (7, — 0), mais dans tous les cas elle 
est limitée par la valeur de r, (généralement, de 2 à 5 ohms au 
moins). 

Quant au coefficient de stabilisation, on l’obtient en portant 
dans l’expression (9.82) la valeur de r tirée de (9.83) et VU, = U*: 


CE — 
Kat U; @r/lp+rr" F6) 
Par exemple, si R; = 50 kilohms, 7, = 1 mA, r, = 5 ohms 
et U, = 5 V, alors K4 = 220 et Rar = 30 ohms. 
Par rapport aux paramètres du montage précédent, la résistance 
de sortie obtenue est 3 fois plus grande et le coefficient de stabilisa- 
tion 20 fois plus petit. 


Dans les deux montages que nous venons de considérer, la source de courant 
peut être remplacée par une résistance dite ballast (fig. 9.31). Dans cette variante, 
la résistance de sortie ne diffère pratiquement pas de celle des montages précé- 
dents, mais le coefficient de stabilisation présente une certaine spécificité due 
au fait que les tensions d’entrée et de sortie sont ici reliées entre elles: 


U; ne U, + TI, Roc 
En portant cette valeur de U, dans (9.82) et en remplaçant À; par R,, on obtient 


fo Un 
TU, +R TD 


On voit qu'à la différence des montages précédents, le coefficient de stabilisa- 
tion du montage considéré tend vers une valeur déterminée lorsque la résistance 
R, augmente: 


(9.85a) 


Kst max = Us/Tirpe (9.85b) 


Si les valeurs de UV, et rp sont les mêmes que dans l’exemple précédent (0,7 V 
et 30 ohms) et 7, = 2 mA, on obtient Æst max — 12, c’est-à-dire très inférieur 
à celui obtenu avec l’utilisation d'une source de courant. 


24—0753 369 


La stabilité thermique de la tension de sortie des stabilisateure 
à diodes est déterminée par la sensibilité thermique des diodes. En 
combinant des diodes régulatrices de tension fonctionnant au régime 
de claquage par avalanche (dont le coefficient de température de 
tension =>-0) avec des diodes fonctionnant en polarisation directe 
(dont le coefficient de température de tension <0), on peut assurer 
une sensibilité thermique jusqu ’à 0,01. #/ °C et même moins. 

‘9.10.3. Stabilisateurs à transistors.— Le schéma de principe du 
stabilisateur de tension à transistor le plus simple est. représenté à la 
figure 9.32, a et son schéma équivalent en petits signaux à la figu- 


rude 
— 


Fig. 9.32. Schéma de principe (a) et équivalent (b) d’un stabilisateur à transistor 
à base d'un montage en émetteur-suiveur 


re 9.32, b. La structure de ce stabilisateur est celle de l’amplificateur 
monté en émetteur-suiveur : la charge est branchée dans le circuit 
d’émetteur et la base est attaquée non par un signal alternatif mais 
par une tension de référence U.,. Comme source de tension de référen- 
ce on utilise généralement un stabilisateur à diode. 

L'examen de la figure montre que U, — Urer — U*, c'est-à-dire 
que la tension de sortie est déterminée par la valeur de la tension de 
référence. 

Si l’on néglige le courant de base, le courant de sortie et le cou- 
rant d'entrée deviennent pratiquement égaux : J, Æ T,. Ceci signifie 
qu'une augmentation du courant de charge entraîne une même 
augmentation du courant de collecteur et donc de la puissance dis- 
sipée dans le transistor. Il est évident qu'un court-circuit entre les 
bornes de sortie est inadmissible parce qu’il conduirait à une sur- 
charge du transistor. Cette conclusion est valable pour tous les stabi- 
lisateurs de type série dans lesquels l’élément de réglage est mis en 
série avec la charge. Pour prévenir des surcharges, les stabilisateurs 
de type série de grande puissance sont munis d’un système spécial 
de protection. 

La résistance de sortie du stabilisateur considéré est la même 
que celle d’un amplificateur monté en émetteur-suiveur. Compte 
tenu de ce que le rôle de la résistance R, est joué par la faible ré- 
eu de l’élément de référence ref, peut adopter l’expression 
(9.64) : 


PE (9.86) 
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Il en résulte que lorsque le courant diminué, la résistance de sortie 
augmente et peut prendre des valeurs inacceptables au voisinäge du 
régime de fonctionnement à vide. Pour réduire la-variation de là ré- 
sistance de sortie en fonction du courant de charge, on peut monter 
en parallèle avec la charge (avant les bornes de sortie) un shunt 
permanent. Ce shunt assure un certain courant d'émetteur résiduel 
même en marche à vide (c’est-à-dire pour Z, = 0). 

Si l’on néglige la résistance de la jonction côllectrice, c'est-à-dire 
si l’on pose r, — , les accroissements AU, ne passeront pas dans les 
circuits de base et d'émetteur: du transistor car son circuit de col- 
lecteur comporte une source de courant idéale (Ëig. 9.32, b). Dans ce 
cas Kit —= oo. 

Si l’on tient compte de la résistance r.,, l° accroissement de la ten- 
sion de sortie AU, en fonction de AU, peut s’écrire sous la forme 
des relations suivantes (fig. 9.32, b) 1): 


R 
AU = AUve te AU ; 
—. Tb+rref rh+ rref 
MÉRS TETE7 S 


dont les seconds membres font intervenir les rapports de transfert 
des diviseurs résistants de tension correspondants. 

En introduisant le rapport AU,/AU, dans l'expression (9.79), 
on obtient pour le coefficient de stabilisation 


U, rc 
Ks Ur rp+rret 
Soit, par exemple, U,/U, — 0,8;r, — 250 kilohms ; r, — 150 ohms; 
Tree — 20 ohms. Alors, À Æ 1200. 

Ainsi, un stabilisateur simple à un seul transistor assure un coeffi- 
cient de stabilisation suffisamment élevé mais ne permet pas de résoudre 
radicalement le problème de la réduction de la résistance de sortie. Une 
solution moderne de ce problème, comportant l’utilisation d'un 
amplificateur opérationnel, est examinée au n. 10.10.5. 


(9.87) 


$ 9.11. Stabilisateurs de courant 


Au cours des paragraphes précédents nous avons utilisé à maintes 
reprises des sources de courant sous forme d'éléments conventionnels 
des circuits électriques. Les stabilisateurs de courant étudiés dans 
le paragraphe actuel représentent une réalisation pratique des sché- 
mas de telles sources. 

La fonction des stabilisateurs de courant consiste à maintenir 
constant le courant de sortie 7, en cas des variations de la charge 
RAn et de la tension d'entrée (d'alimentation) U, (fig. 9.33). Dans ce 


" La source de courant «AJ, est supposée hors de service (absente), car 
l'accroissement AZ, est a priori très faible (puisque U, # Cî®). 
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qui suit, la tension aux bornes de l'élément stabilisateur sera désignée 
par Use. 

9.11.1. Paramètres des stabilisateurs.— Un stabilisateur de courant 
idéal. possède une caractéristique courant-tension horizontale indi- 
quée sur la figure 9.34 par la droite Z en pointillé. Les caractéristiques 
des stabilisateurs réels (courbe Z) diffèrent de la caractéristique idéale 
par une partie utile limitée et par une valeur finie de la résistance 
différentielle À; sur la partie utile. En règle générale, la valeur de la 


Û Ur min Ü} Up 


Fig. 9.33. Schéma synoptique d'un Fig. 9.34. Caractéristique courant- 
stabilisateur de courant tension d’un stabilisateur de 
courant 


résistance À; varie avec la tension VU... Pourtant, en pratique, la 
prise en compte de cette variation n’est pas justifiée. Aussi, entend- 
on toujours par À; une certaine valeur moyenne. 

La partie utile de la caractéristique est limitée par les points a 
et db en lesquels la résistance À; accuse une diminution considérable. 
Dans les transistors bipolaires le point a correspond au passage au 
régime de saturation, et dans les transistors MOS, au passage sur la 
partie à grande pente de la caractéristique. Le point b correspond, 
dans les deux types de transistors, au commencement du claquage. 

: La tension ÜSe min au point a est la tension minimale sur l’élé- 
ment stabilisateur pour laquelle ce dernier assure encore ses fonc- 
tions. Dans les transistors n-p-n bipolaires, la tension minimale 
peut être considérée comme égale à 0,2 V pour le montage émetteur 
commun (EC) et à —0,5 V pour le montage base commune (BÜ) 
(fig. 4.14, a et 4.15, a). Dans les transistors MOS, la tension minima- 
le est voisine de la tension de saturation UÜ4 sat (V. fig. 9.7, a). Cette 
dernière-varie, en fonction du courant et de la pente spécifique du 
transistor, de quelques dixièmes de volt à plusieurs volts. 

Dans la plupart des circuits électroniques, la charge alimentée 
par les stabilisateurs de courant est non linéaire. Pour les éléments 
non linéaires, la résistance n’est qu’un symbole conventionnel qui 
désigne le rapport de la tension au courant. Aussi, est-il plus commo- 
de de caractériser un circuit de sortie non linéaire non par la résistan- 
ce Ren mais par la tension de sortie U, pour un courant donné. 

Le régime nominal d’un stabilisateur de courant est le régime de 
court-circuit lorsque U, = 0. Comme on le voit sur la figure 9.33, 
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la tension agissant dans ce cas sur l’élément stabilisateur a sa valeur 
maximale égale à U,. Bien entendu, la tension l, doit se situer sur 
la partie utile de la caractéristique (fig. 9.34). 

Le courant de court-circuit est considéré comme courant nominal 
du stabilisateur. Ce courant est la somme du courant J, et du courant 
U./R; dû à la résistance finie de l'élément stabilisateur (v. fig. 9.33). 
Dans tous les stabilisateurs réels, la deuxième composante du courant 
est négligeable, si bien que le courant nominal de sortie 7, est consi- 
déré comme égal au courant d’un élément stabilisateur idéal 4. 

En régime différent de celui de court-circuit le stabilisateur four- 
nit à sa sortie une tension de valeur finie U,. Plus grande est cette 
dernière, plus petite est la tension U.. sur l'élément stabilisateur. 
La tension maximale aux bornes de la charge correspond à la valeur 
de Use min: 

Dans le cas général, les grandeurs Z,, U, et U, ne sont pas corré- 
lées, c’est-à-dire peuvent varier indépendamment l’une de l’autre. 
De ce fait, dans le cas le plus défavorable, l’accroissement du courant 
de sortie est la somme arithmétique de trois accroissements (fig. 
9.33) : 


AFTER" 


R; TR 


En divisant le premier membre par Z, et le second membre par le 
courant /, voisin de Z,, on peut écrire l'instabilité relative sous la 
forme 


ÂT:. Al, AU: : ‘AU 
PS PUS Aa A 


Ici, E; = TR; est une tension dite équivalente qui détermine la 
qualité de la stabilisation d’après les tensions de sortie et d'entrée. 
La qualité de la stabilisation est d’autant meilleure que la tension E; 
est plus élevée. 

En pratique, les éléments stabilisateurs sont représentés par des 
transistors. Dans le cas des transistors bipolaires montés en base 
commune, le courant 7, est le courant de collecteur et la résistance R; 
la résistance de la jonction collectrice r.. On sait [v. (4.42)] que la 
résistance r, est inversement proportionnelle au courant Z.. C'est 
pourquoi leur: produit, c’est-à-dire la tension £;, est indépendant du 
courant et peut donc être considéré comme un paramètre du tran- 
sistor. Des valeurs typiques de ce paramètre sont de 2 à 3 kV. Des 
valeurs typiques de ce paramètre sont de 2 à 3 kV. Dans le montage 
émetteur commun pour lequel la résistance r*# — r, (1 — a), les 
valeurs de Æ, sont plusieurs dizaines de fois plus peiites. 

Dans le cas des transistors MOS, le produit Z4r4 est en vertu de 
Se Ca un paramètre. Des valeurs typiques de Æ; vont de 200 
à , 
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Dans de nombréux circuits l'élément stabilisateur est constitué par une 
résistance ordinaire. (v. fig. 8.15). Pour l'analyse d’une telle variante, dans la 
figure 9.33 il faut poser 7, = 0. Alors 


: Lo = (Us 7 U,)/R;. 


Pour que le courant stabilisé ne dépende que faiblement de la tension de sortie, 
on doit réaliser la condition U, < U,; dans ce cas 7, & Ui/R:;. : 
L'instabilité relative peut s’écrire par analogie avec (9.88) sous la forme 


A, _ AU | AU 
T3 U: Ui 


La valeur de la tension d'alimentation U ne dépasse généralement pas 10 à 
15 V, c'est-à-dire est très inférieure à la tension équivalente Æ; des éléments 
stabilisateurs non linéaires [v. (9.88). Par conséquent, toutes choses étant 
égales par ailleurs, l'instabilité de courant sera plusieurs fois plus grande. 


9.11.2. Stabilisateurs les plus simples.— La figure 9.35, a repré- 
sente schématiquement la variante type d'un stabilisateur de courant 
dans laquelle Æ, est la source de tension stabilisée. Dans ce schéma, 


+£e 


Fig. 9.35. Schéma de PHARE (a) et équivalent (b) du stabilisateur de courant 
e plus simple à transistor n-p-n 


une telle source fait appel à une diode régulatrice de tension alimen- 
tée par l'intermédiaire d’une résistance ballast (fig. 9.31). 

_ Le schéma équivalent de ce stabilisateur est représenté par la 
figure 9.35, b dans laquelle le circuit de sortie est figuré en traits 
forts. Les désignations des grandeurs principales sont les mêmes que 
celles adoptées pour la figure 9.33; l'élément CN symbolise une 
charge non linéaire. La comparaison du circuit de sortie de la figu- 
re 9.35, b avec le circuit de la figure 9.33 permet d'écrire 


Eo—U* 

D=ale=a—T—; (9.89a) 
R; = les (9.89b) 
VU = Es +Ee—E,. (9.89c) 


Des expressions (9.89) on peut tirer les conclusions suivantes. 
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Le courant stabilisé Z, est déterminé par le circuit Æ,, RQ. La 
stabilité du courant dépend en premier lieu de la stabilité des valeurs 
de E, et U*. En particulier, si les sensibilités thermiques de ces 
grandeurs sont de signes contraires, la sensibilité thermique du cou- 
rant sera supérieure à chacune d'elles. 

La résistance interne À; augmente lorsque le courant diminue 
{v. (4.42)]. La valeur de R; donnée:par (9.89b) correspond à un cou- 


Fig. 9.36. Stabilisateurs de courant simples à transistor p-n-p: 
a, variante de base; b, variante à. base à la masse 


rant d'émetteur absolument invariable. Dans des cas réels, où la 
résistance À, a une valeur finie, l'accroissement A7, se répartit 
entre les circuits d'émetteur et de base. L’accroissement du courant 
dans le circuit d'émetteur a pour expression 


ÂTe = YeA, 


où le coefficient ye est donné par la formule (9. 14). Le rôle de la 
résistance R, est joué dans ce cas par la résistance de l'élément de 
référence D montré sur la figure 9.35, 4. Aïnsi, l'accroissement du 
courant de sortie est la somme de deux composantes : 


AI, = AUfre + te 


Il est facile d’en déduire la résistance de sortie sous la forme géné- 
rale : | 


Ri = AUJ/AL, = re (1 — ave). (9.90) 


La valeur maximale de la tension de sortie dans le montage con- 
sidéré peut être proche de la valeur de U, [v. (9.89c)], puisque le 
transistor conserve ses propriétés amplificatrices même dans le cas 
où les valeurs de ÜU,, sont voisines de zéro. 

L'instabilité du courant 7, peut être évaluée à l’aide de la formule 
générale (9.88) en utilisant "les expressions (9.89). 
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Si la charge est branchée non sur le pôle positif mais sur le pôle 
négatif de la source d’alimentation ou sur la « masse », le stabilisa- 
teur fait appel à un transistor p-n-p (fig. 9.36, a). Ce dernier montage 
est analogue au montage précédent et se caractérise par les mêmes 
expressions. 

On rencontre en pratique une variante du stabilisateur schémati- 
sée par la figure 9.36, b. Cette variante est caractérisée par une ali- 
mentation unipolaire et un potentiel nul de la base (à une faible 
chute de tension Z;r, près). Il en résulte que le collecteur est porté 
à un potentiel positif par rapport à la base, c'est-à-dire que la jonc- 
tion collectrice est polarisée dans le sens direct. On peut considérer 
de façon formelle que le transistor fonctionne dans ce cas au régime 
de double injection. Or, on sait que des polarisations directes de 
faible valeur (inférieure à U* — 0,1 V) de la jonction collectrice ne 
provoquent pas de diminution notable du courant de collecteur 
(v. fig. 4.14, a, courbes dans le 2-ième quadrant). Ceci signifie que 
dans le domaine des tensions de sortie suffisamment faibles (quelques 
dixièmes de volt), le stabilisateur considéré fonctionne de façon 
normale. | 

9.11.3. Réflecteurs de courant.— Dans les circuits intégrés 
analogiques on utilise largement un stabilisateur de courant connu 
sous le nom de « miroir de courant » ou de réflecteur de courant 
(fig. 9.37). Il n’est pas difficile de constater qu'entre le schéma du 


Fig. 9.37. Réflecteur de courant 


réflecteur de courant et celui du stabilisateur simple il existe une 
analogie formelle : au lieu de la diode régulatrice de tension (fig. 
9.35, a), on utilise dans ce cas une résistance À, et une jonction 
p-n polarisée en direct; le rôle de cette dernière est rempli par le 
transistor T1 monté en diode BC-E (v. fig. 7.24). Une telle transior- 
mation de la source Æ, permet d'augmenter la souplesse du montage 
‘et d'améliorer certains paramètres. 
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La figure 9.37 permet d'écrire l'égalité 
Uï + To1R: — US + l'éohta (9.91} 


C’est sur cette égalité que repose le fonctionnement du réflecteur de 
courant. 

Les composantes ohmiques figurant dans (9.91) ne dépassent. 
généralement pas. les valeurs de U*. Par suite, les résistances R; 
et À, varient, suivant les courants de travail, de quelques centaines. 
d'ohms à 10 ou 20 kilohms. 

Négligeons pour simplifier le faible courant Z,,; alors Ja = 1: 
et Z,, — TJ, En outre, supposons que les résistances R, et R, soient 
égales et que les transistors TJ et TZ soient identiques (dans les cir- 
cuits intégrés l'identité des transistors est facile à assurer grâce à la 
disposition des éléments tout près l’un de l’autre sur une même pas- 
tille). Dans de telles conditions les termes figurant dans les premier 
et second membres de l'égalité (9.91) seront les mêmes, d'où 7, = J.. 
Ceci signifie que dans la variante considérée du montage le courant. 
de sortie Z, répète ou réfléchit le courant d'entrée Z.,, d’où l’appella- 
tion réflecteur de courant. 

Le courant d’entrée s'exprime suivant la figure 9.37 par 


I; — (Ee — E,)/Roe 


Si Ee S EE, le courant 1, se détermine par les paramètres extérieurs 
E, et R,. Dans de nombreux cas le courant Z, provient des étages 
qui font partie d’un dispositif complexe et peut donc être considéré 
comme une grandeur donnée. 

Si les résistances À, et R, sont rendues différentes, il en sera de 
même pour les courants d’émetteur. Comme la tension U,1 ne dépend 
que faiblement du courant, nous supposerons comme précédemment. 
que UT = U5. Alors l'égalité (9.91) donne 


I, = ZT, (R,/R:). (9.92) 


On voit que le courant J, peut « réfléchir » le courant 1, tant à une 
échelle « agrandie » qu’à une échelle « réduite » suivant le rapport 
des résistances. Cette échelle ne dépasse pas généralement quelques 
unités, sinon la résistance ayant une grande valeur occupe une surface 
trop grande. 

11 résulte de (9.92) que le courant de sortie I, peut être commandé 
en faisant varier, par un procédé quelconque, le courant d'entrée J,. 
Cette possibilité de commande est une des manifestations de la sou- 
plesse que présente le réflecteur de courant. 

Dans le cas où l’on tient compte du courant J,,, les courants 
d émetteur ne sont pas exactement égaux aux courants Z, et J.. 
À savoir 


Lea = Li — Lo; Lea = La + vo 


Dans ce cas on doit introduire dans (9.92) des corrections correspon- 
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dantes. Pour de fortes valeurs de B, lorsque Z,, <& 1, de telles 
corrections sont sans importance. | 

Il convient de souligner que l’expression (9.92) ne fait intervenir 
ni la tension U*, ni le gain B. Ceci signifie qu’en première approxi- 
mation le fonctionnement du réflecteur de courant ne dépend pas des 
variations de ces paramètres, c'est-à-dire avant tout des variations 
de la température. Mais en réalité une telle dépendance existe (bien 
que très faible), parce que le gain B entre dans l'expression (9.92) 
lorsque l’on tient compte du courant Z:,, et la tension U* y inter- 
vient lorsque l’on tient compte de la différence Uf — Uÿ due à la 
différence entre les courants des émetteurs. 

Pour obtenir à la sortie des courants particulièrement faibles 
{par exemple, lors du fonctionnement de l’amplificateur différentiel 
au microrégime), on donne à la résistance À, une valeur nulle. Pour 
une telle variante du réflecteur de courant (fig. 9.38, a) la formule 
(9.92) n’est pas valable parce que dans ce cas on ne peut pas négliger 
la différence entre les tensions Uf et U5. Utilisons pour les tensions 
Uf et U5 l'expression (4.36b). Alors, à partir de (9.91) il n’est pas 
difficile d'obtenir pour À, = 0 la relation transcendante suivante 
entre les courants de sortie et d'entrée 


I, = (or/R2) In (LL). (9.93a) 


Une approximation plus suggestive donne cette relation sous une 
forme explicite : 


(9.93b) 


—Ëk 
) 


Fig. 9.38. Variantes des réflecteurs de courant: 
a, à une résistance ;. b, sans résistance 


‘On voit que dans ce schéma la variation du courant 7, en fonction 
du courant J., est plus faible que dans le schéma précédent, c’est-à- 
dire que la commande du courant de sortie est plus difficile à réaliser. 

Les expressions (9.93) permettent de calculer aisément la résistan- 
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ce nécessaire À, si l’on se donne les valeurs désirées des courants. 

Soit, par exemple, 1, = 0,5 mA et 7, = 10 uA; alors il résulte 
de (9. 93a) que À, & 10 kilohms. Dans ce cas, la chute de tension 
LR, (c'est-à-dire 1: à différence UŸ — U5) sera près de 100 mV. 

Les expressions (9.93) montrent que comme précédemment le 
rapport des courants est indépendant du gain B, mais que le courant 
I; dépend directement de la température par l'intermédiaire du 
potentiel thermique or. Pour réduire cette dépendance, il est dési- 
rable que le coefficient de température de la résistance R, soit 
égal à celui de pr, c’est-à-dire à 0,33 %/°C. Dans les résistances 
intégrées (v. n. 7.9.1), de telles valeurs du coefficient de température 
s'obtiennent facilement. 

Il existe encore une variante du réflecteur de courant (fig. 
9.38, b) qui se caractérise par l'absence de résistances, c’est-à-dire 
par une surface minimale occupée sur la pastille. Pourtant si 7, -£ Z,, 
on est amené à réaliser un des transistors avec une plus grande surfa- 
ce, de sorte que le gain de surface par rapport à la variante à résistan- 
ce se trouve pour une large part perdu. 

En posant R, = R a 0 dans l'expression (9. 94) et en introdui- 
sant les valeurs de Uf et U5 données par (4.36b), il est facile de se 
convaincre que le rapport des courants Z,/1, est proportionnel au rap- 
port des courants thermiques Z:02/1e01. En vertu de (3.18), les cou- 
rants thermiques sont, toutes choses étant égales par ailleurs, pro- 
portionnels aux surfaces des jonctions. Dans les circuits intégrés, la 
condition «toutes choses étant égales par ailleurs » (c’est-à-dire 
l'identité des paramètres électriques et physiques) est assurée par 
la disposition des transistors à une très petite distance les uns des 
autres. Compte tenu de tout ce qui précède, on peut écrire pour le 
schéma de la figure 9.38, b: 


B=l (S 2/5), (9.94) 


où'S, et 5, sont les surfaces des jonctions émettrices. 

Dans cette variante, de même que dans la variante de base 
(fig. 9.37), l'influence due aux variations du gain B et de la ten- 
sion U* est en première approximation négligée. Une telle influence 
se manifeste dans une faible mesure si l’on tient compte du cou- 
rant /p°, Comme il a été dit plus haut. Plus grande est la surface S, 
et'donc plus intense le courant 7,, plus fort est le courant de base et 
plus élevée est l'erreur en cas d'emploi de l'expression (9.94). En 
pratique, il est rare que le rapport des courants et des surfaces dé- 
passe quelques unités, de sorte que l'erreur commise est comprise 
entre 2 ot 5 %. 

Notons avant de clore ce paragraphe que dans le réflecteur de 
courant la résistance de sortie À; peut différer considérablement de 
la résistance r. qui a été adoptée pour le stabilisateur simple 
[v. (9.89b)]. Ceci tient à ce que dans un tel stabilisateur la résistance 
du circuit d'émetteur est toujours beaucoup plus grande que celle du 
circuit de base parce que le circuit d'émetteur comporte une résistan- 
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ce suffisamment forte R.. C’est pourquoi le coefficient de répartition 
du courant y. entrant dans la formule (9.90) ne dépasse pas générale- 
ment 0,1 à 0,2. Dans les réflecteurs de courant, le rapport des ré- 
sistances des circuits d’émetteur et de base du transistor T2 peut 
prendre différentes valeurs, en particulier, ces résistances peuvent 
vérifier l'inégalité R, > R.. Dans un tel cas, pour calculer la ré- 
sistance de sortie du transistor 72 et donc la résistance interne du 
réflecteur de courant, il faut se servir de la formule (9.90). 


Par exemple, dans le schéma de la figure 9.38, b il convient d'entendre par 
BR} la résistance r. et par R, la résistance r... En vertu de (4.41), ces deux ré- 
sistances sont inversement proportionnelles aux courants d’émetteur corres- 
pondants, pratiquement aux courants J., et 7,. Par conséquent, si l'on pose pour 
simplifier &æ — 1 et rpa = 0, la résistance interne (9.90) prend, après quelques 
transformations simples, la forme suivante: | 


r 
R;= = 


1+ LT; 


On voit que la résistance R; subit une diminution importante lorsque le rapport 
I,/1, augmente. Cette conclusion a un caractère général. 


CHAPITRE 10 


CIRCUITS INTÉGRÉS 


$ 10.1. Introduction 


Au cours des chapitres qui précèdent nous avons étudié en détail 
les bases physiques et technologiques de Ia microélectronique ainsi 
que les principes de synthèse des circuits intégrés. Ce dernier chapitre 
est consacré à l’examen des circuits intégrés les plus simples et de 
certains problèmes que pose leur conception. 

Les premiers circuits, apparus en 1960, étaient les CI numériques 
les plus simples réalisés avec des transistors bipolaires. Au milieu 
des années 60 on a commencé à développer des CI analogiques à 
transistors bipolaires et des CI numériques à transistors MOS. La 
première moitié des années 70 a été marquée par l'apparition de 
certains nouveaux circuits spécifiques de la microélectronique (com- 
posants à couplage de charge, circuits en logique intégrée à injection 
et autres), par une brusque élévation du degré d'intégration ainsi 
que par l'établissement d’un certain équilibre « dynamique » entre 
les principales classes de CI: bipolaires et à transistors MOS, mono- 
lithiques et hybrides, qui étaient considérées jusqu'à là comme 
excluant les unes les autres. La seconde moitié des années 70 est 
caractérisée essentiellement par une augmentation ultérieure du 
degré d'intégration et la transformation des CI, vu la complexité 
de leurs fonctions, en gros sous-ensembles des appareils. 

Une description détaillée des CI à grande échelle modernes, de 
leur structure, des principes de construction, de la nomenclature, 
de la destination, etc., non seulement dépasserait le cadre de ce livre 
mais ne serait pas raisonnable. C’est pourquoi, dans ce qui suit nous 
donnons seulement une idée des « briques » avec lesquelles sont 
réalisés les CI numériques modernes et qui déterminent pour une 
large part la qualité de ces circuits. Quant aux CI analogiques, 
leurs particularités se caractérisent au mieux sur l’exemple d’ampli- 
ticateurs opérationnels. 
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$ 10.2. Eléments logiques à transistors bipolaires 


On appelle éléments logiques ou portes logiques des circuits électro- 
niques qui effectuent les opérations logiques les plus simples. Avant 
de considérer les variantes de schémas des éléments logiques, arrêtons- 
nous sur les fonctions logiques qu'ils réalisent. 

10.2.1. Fonctions logiques.— Les fonctions logiques et les opéra 
tions logiques sur ces fonctions font l’objet de l’algèbre de logique 
ou de l'algèbre de Boole. A la base de cette algèbre sont des grandeurs 
logiques que nous désignerons par À, B, C, etc. Une grandeur logi- 
que caractérise deux notions incompatibles : oui et non, noir et non 
noir, branché et débranché, etc. Si l’une des valeurs d’une grandeur 
logique est désignée par À, l’autre est désignée par À (non 4). 

Pour les opérations sur les grandeurs logiques il est commode 
d'utiliser le code binaire en posant 4 — 1, À — 0 ou, au contraire, 


A = 0, À = 1. Dans ces conditions, un seul et même circuit peut 
effectuer tant les opérations logiques que les opérations arithmétiques 
(dans le système binaire). 


Si la notion « non 4 » est désignée par une autre lettre, par exemple B, la 
relation entre les valeurs B et À sera de la forme 


B = À. (40.1) 


C'est la fonction logique la plus re que l'on appelle négation, inversion où 
fonction NON. Le circuit qui assure l’exécution d’une telle fonction est appelé 


B=A C=A+B C=A8B C=ATE  C-AB 
B 6 B B 
a) b) €) d} €) 


Fig. 10.1. Symboles des éléments logiques: 
a, NON; b, OU; c, ET; d, OU-NON; e, ET-NON 


inverseur ou circuit NON. Son symbole logique est montré à la figure 10.1, 4. 
La fonction d’inversion est caractérisée par un cercle sur le côté de sortie du 
rectangle. | 
La fonction de négation est une fonction d'un seul argument (d'une seule 
variable). Indiquons des exemples de fonctions logiques de deux arguments. 
L'addition logique, la disjonction ou la fonction OU: 


= A +B. (40.2) 


Cette fonction est définie de la façon suivante: C = 1, si A = 1ouB—î,ou 
bien À = 1 et B — 1. Le symbole du circuit OU est indiqué à la figure 10.1, b. 
La multiplication logique, la conjonction ou la fonction ET: 


C = AB. (40.3) 


Cette fonction se définit ainsi: C — 1 si à la fois A = 1 et B = 1. Le symbole 
du circuit ET est donné à la figure 10.1, c. 
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Une combinaison de la fonction QU et de l'inversion (fig. 10.1, d) donne 
une fonction combinée OU-NON (en anglais NOR) ou NI: 


=1+F5: (10.4 


D'une manière analogue, une combinaison de la fonction ET et de l’in- 
version (fig. 10.1, e) donne une fonction combinée ET-NON (en anglais NAND): 


 … ns C= AB. (40.5) 


Les fonctions OU-NON et ET-NON sont les plus répandues parce qu'à 
leur aide on peut réaliser toute autre fonction logique. Il va sans dire que le 
nombre des arguments et donc le nombre des entrées des circuits correspondants 
peut être égal à trois, à quatre, etc, 


Dans les circuits qui réalisent les fonctions logiques, c’est-à-dire 
dans les éléments logiques, les zéros et les uns logiques sont générale- 
ment représentés par des valeurs différentes de la tension : la tension 
ou le niveau zéro U9 et la tension ou le niveau un UM. 

Si le niveau 1 est supérieur au niveau 0, on dit que le circuit 
fonctionne « en logique positive », dans le cas contraire il travaille 
«en logique négative ». Il n'existe aucune différence de principe entre 
les logiques positive et négative. De plus, comme il sera montré 
plus loin, un seul et même circuit peut travailler aussi bien en logique 
positive qu’en logique négative. Dans ce qui suit nous supposerons 
la logique positive, ce qui correspond à son extension pratique. 

La différence entre les niveaux 1 et O est appelée excursion (ou 
saut) logique : 


U, = Ui — Un. (10.6) 


I1 est clair que l’excursion logique doit être suffisamment forte 
pour que les « uns » et les « zéros » se distinguent nettement les uns 
des autres et que des parasites aléatoires ne « transforment » pas un 
des niveaux en l’autre. 

Les éléments logiques intégrés (ELI) constituent ce que l’on appel- 
le base d'éléments des CI plus complexes et des appareils en général. 
Les paramètres de ces éléments ont une influence directe sur les 
paramètres des organes et des sous-systèmes. Autrement dit, le 
choix d’un type donné d'éléments fondamentaux prédétermine dans 
une large mesure les performances des appareils. 

Par convention (pas trop heureuse), les variantes des schémas des 
éléments logiques intégrés sont appelées logiques à transistors et dé- 
signées par TL (de l'anglais transistor logic) avec certaines adjonc- 
tions qui caractérisent les traits spécifiques de la variante corres- 
pondante. Cependant une telle convention n’est pas toujours res- 
pectée. 

10.2.2. Logique à transistors à couplage direct et ses variantes.— 
Les éléments logiques de ce type sont basés sur le couplage en parallè- 
le des portes à transistors ordinaires et l’utilisation d’une charge de 
collecteur commune (fig. 10.2). 
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La variante la plus simple et historiquement la première de tels 
éléments logiques est la logique à transistors à couplage direct 
DCTL (de l’anglais direct coupled transistor logic) qui est représenté 
en traits pleins sur la figure 10.2, a. Les transistors équipant d’autres 


éléments logiques analogues y sont figurés en traits interrompus. 


+Ee D *Ee 


Th 
Kb ù 
! 
.: 
: ! 
…---1l-4- 
U*+IpRb 
b) £) 


Fig. 10.2. Eléments logiques de {la famille DCTL: 
a, circuit DCTL; b, circuit RTL: c, circuit RCTL 


L'élément logique précédent, représenté par le transistor T3, com- 
mande la porte T'1, alors que les transistors T4 et T5 des éléments 
logiques suivants constituent la charge de l'élément donné. 

Il n’est pas difficile de se convaincre qu’en logique positive le 
circuit considéré exécute la fonction OU-NON (NOR). En effet, 
si les deux entrées À et B sont au niveau bas U0 & 0, les deux tran- 
sistors sont bloqués et le courant passe à travers la résistance À; 
dans les bases des 74 et T5 si bien que la tension à la sortie de la 
porte est 

UF = tv" (10.7) 
{fig. 10.2, a). Si l’une des entrées de la porte logique est au niveau 
haut Ut — U*, le transistor correspondant est conducteur, et si, de 
plus, son courant de base est suffisamment grand, il est saturé. 
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Alors, à la sortie de la porte on obtient le niveau bas égal à la ten- 
sion résiduelle 


U0 — Us. (10.7b) 


Le même niveau est obtenu lorsque les deux transistors sont 
débloqués. Aïnsi, la formule (10.4) est satisfaite. 


En logique négative (U0 — U*, Ul — U..), le circuit exécute la fonction 
ET-NON : le haut niveau (U°) n’est obtenu à la sortie que lorsque les deux 
transistors sont bloqués, c’est-à-dire lorsque les deux entrées sont au niveau bas 
(Ur). La modification du caractère de la fonction effectuée lorsque l’on passe 
de la logique positive à la logique négative (et vice versa) est une propriété com- 
mune à toutes les portes logiques, si bien que dans ce qui suit nous n’allons pas 
l'illustrer spécialement pour chaque circuit. 


Compte tenu des valeurs des niveaux logiques indiquées plus 
haut, on peut écrire l’excursion logique pour la DCTL sous la forme 


U, = U* — Uses. (10.8) 


Pour le régime de courant normal et pour le microrégime la valeur 
de U, est respectivement de 0,6 à 0,5 V. 

L’excursion logique étant faible devant la tension d'alimentation 
(qui est généralement de l’ordre de 3 à 5 V), les variations du courant 
dans la résistance de collecteur R, sont peu importantes, c'est-à-dire 
que le courant reste pratiquement inchangé. On peut donc dire que 
dans la DCTL le passage du niveau de sortie de U9 à U! ne s’accom- 
pagne que de la commutation du courant du circuit de collecteur 
de la porte donnée dans les circuits de charge de base. 

Les relations nécessaires au calcul du circuit et en particulier de 
sa surface peuvent être empruntées au $ 8.3. 

La DCTL souffre d'un inconvénient sérieux qui est une réparti- 
tion irrégulière du courant entre les bases des transistors commandés. 
Cette irrégularité est liée à la différence entre les caractéristiques 
courant-tension d'entrée (v. fig. 8.5, b). La différence de ces caracté- 
ristiques ne tient pas à la dispersion technologique (qui est très peti- 
te dans les CT), mais en premier lieu à la différence inévitable entre 
les courants de collecteur des transistors saturés. La variation de la 
caractéristique courant-tension d'entrée en fonction du courant de 
saturation résulte de l’expression (8.6). Si par exemple dans la porte 
logique représentée à la figure 10.2, a n’est conducteur qu'un seul 
des transistors, son courant de saturation est égal à Æ4/R, ; si les 
deux transistors sont conducteurs, le courant débité par chacun 
d'eux est égal à ‘/2 E./R.. 

La répartition inégale du courant de charge a pour effet un fonc- 
tionnement instable de la logique DCTL. Cette circonstance a obligé 
de transformer les DCTL en des variantes plus perfectionnées. 

L'une de telles variantes de la DCTL est la logique à résistances 
et transistors ou RTL (en anglais résistor transistor logic) représentée 
par la figure 10.2, b. Elle diffère de la DCTL par des résistances 
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supplémentaires de quelques centaines d’ohms insérées en série 
avec la base de chacun des transistors. L'emploi de ces résistances 
permet d’égaliser les caractéristiques courant d’entrée-tension (v. fi- 
gure 8.9, b) et donc les courants de base. Dans ces conditions, le 
niveau logique 1 et l’excursion logique montent jusqu’à U! — U* + 
+ TLRr (généralement à 1,5 ou 2 V), mais le courant de base est 
plus petit que dans la DCTL. La réduction du courant de base dimi- 
nue la sortance du circuit et rend la RTL moins rapide que la DCTL 
parce que le temps de croissance de l’impulsion dans la porte à tran- 
sistor augmente [v. (8.17)]. 

Une deuxième variante de la DCTL est la logique à résistances- 
capacités et transistors ou RCTL (de l’anglais resistor capacitor tran- 
sistor logic) qui est représentée schématiquement par la figure 10.2, c. 


+Eb 


Fig. 10.3. Elément logique ECL 


Elle diffère de la précédente par l’introduction d'un petit condensa- 
teur en parallèle sur chaque résistance de base. A l’instant de bascule- 
ment de la porte précédente, ces condensateurs « court-circuitent », 
pour un certain temps, les résistances et assurent ainsi des valeurs 
plus élevées des courants de base. Il en résulte une réduction considé- 
rable de la durée du front positif. 

Les logiques RTL et RCTL ont été utilisées dans la première 
étape du développement de la microélectronique. Leur emploi dans 
les CI monolithiques à grande échelle s’est avéré peu avantageux 
parce qu'elles comportent un grand nombre de résistances et de 
condensateurs qui occupent une grande surface. 1l existe cependant 
une autre variante de la DCTL, la principale, qui joue un rôle im- 
portant dans la microélectronique moderne; elle sera examinée 
séparément au $ 10.3. 

10.2.3. Logique à couplage par les émetteurs (ECL).— La base 
du montage en logique ECL (de l’anglais emitter coupled logic) 
(fig. 10.3) est constituée par un commutateur de courant qui a été 
étudié au $ 8.6. Il diffère du commutateur simple par le fait que 
l’une de ses branches comporte plusieurs transistors montés en paral- 
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lèle (T1 et T2 sur la figure 10.3). Ces transistors sont équivalents 
en ce sens que le déblocage de l’un quelconque (ou de tous à la fois} 
provoque la commutation du courant Z, de la branche de droite du 
montage dans la branche de gauche. Ceci signifie que l'ECL, de 
même que la DCTL, assume la fonction, OU-NON.. 

Les transistors T4 et T5 montés en émetteurs-suiveurs servent à 
décaler les potentiels des collecteurs de U*. On sait que sans un tek 
décalage le fonctionnement des commutateurs de courant est impos- 
sible (v. fig. 8.14 dans laquelle la valeur de décalage est désignée 
par e). En introduisant e — U* dans la relation (8.40) et en posant. 
ô& 0,1 V, on s'assure que l’emploi d'’émetteurs-suiveurs permet un 
fonctionnement normal de l’élément en logique ECL. 

Supposons que les deux entrées logiques soient au potentiel bas 
de blocage U?. Alors, conformément à la fonction OU-NON, la 
tension obtenue à la sortie C correspond au niveau haut U!. Cette 
tension est facile à déterminer si l’on tient compte du fait que les 
transistors T1 et T2 sont bloqués, c’est-à-dire que VU, = E,. En 
retranchant la tension U* appliquée à la jonction émettrice de T4, 
on obtient 


UE, — U*. (10.9a} 


Supposons maintenant que l’une des entrées, À par exemple, soit 
portée au potentiel haut de déblocage U1. Dans ce cas la tension de 
sortie en C prend la valeur U°. Supposons, de même qu’au $ 8.6, 
que le transistor conducteur soit à la limite de la saturation, c’est-à- 
dire que ÜU,, = Ur, = UT. En soustrayant U* et en portant (10.9a), 
on obtient | 


U—E, — 2U*, (10.9b} 


En faisant usage de l’expression (10.9), cherchons la valeur de 
l'excursion logique | 


U = U* & 0,7 V. (10.10) 


On voit que cette valeur ne diffère pratiquement pas ds qui 
caractérise la logique DCTL [v. (10.8)]. 

La tension de polarisation Æ, est choisie égale à Ia .demi-somme 
des niveaux U0 et UT, c’est-à-dire à 


Ey = Ee — ShU*. (10:11) 


Dans ce cas, les niveaux U et UT se situent SYAAIQUPMENR PRE 
rapport à Es, à une « distance » de H'!AU*, 

Le courant de travail 7, s'obtient à partir de l’ égalité U Ur" 
qui assure le régime limite du transistor conducteur. En introduisant 
dans cette égalité U,1 = E4 — al,R, et la valeur de UT tirée de 
(10.94), on obtient 


œlfe = U*. (10.12) 


:°:: La valeur de la résistance R, est choisie à partir de la condition 
(8.44) qui assure un temps de commutation minimal. Des valeurs 
typiques de À, vont de 0,5 à 2 kilohms et celle du courant J, de 
0,5 à 2 mA. Pour le calcul des puissances, il faut certes tenir compte 
encore des courants dans les transistors montés en émetteurs-sui- 
veurs. 


En se servant des expressions (10.9b) et (10.11), on démontre facilement 
qu'à l’état de départ, lorsque les deux entrées sont au niveau U0, les jonctions 
émettrices des transistors T1 et T2 sont soumises à une polarisation directe de 
“HA/U*# = 0,35 V. Une telle polarisation est inférieure à la tension de déblocage 
égale à environ 0,6 V (v. p. 95), si bien que les transistors sont pratiquement 
bloqués. Pourtant l’immunité au bruit du montage, déterminée par la diffé- 
rence entre la tension de déblocage et la polarisation directe, n’est que de 0,25 V. 
Cette valeur est deux fois plus petite que dans la DCTL où les transistors sont 
bloqués par une tension Ures Æ +0,1 V qui est de 0,5 V inférieure à la tension 
de déblocage. 
=‘. Pour améliorer l’immunité au bruit, on peut faire travailler les transistors 
non pas à la limite de la saturation mais au régime quasi saturé, c’est-à-dire 
avec une faible polarisation directe (0,2 à 0,3 V) de la jonction collectrice. On 
peut également remplacer les émetteurs-suiveurs par des circuits de décalage de 
niveau plus complexes (v. fig. 9.20). L'emploi de ces derniers est équivalent à 
une augmentation de la tension U*. Mais de tels circuits font appel à des jonctions 
p-n supplémentaires ou à des résistances et occupent donc une grande surface. 


::. Jusqu'ici le transistor T3 était considéré comme auxiliaire, 
destiné à « conserver » le courant 7, lorsque les transistors logiques 
sont :bloqués. Cependant il n’est pas difficile de constater qu’en 
association avec le transistor 75, monté en émetteur-suiveur, il 
remplit aussi une fonction logique. À savoir, à l'état de départ, 
lorsque U1 = Ur = UN, le transistor TS est conducteur et on 
obtient donc à la sortie D une tension U?. Si au moins l’une des en- 
trées logiques est au niveau haut U!, le transistor T3 est bloqué et 
donc U, — UT. On voit que simultanément avec la fonction OU-NON 
assurée à la sortie C, le montage exécute la fonction QU à_la sor- 
tie D. On dit donc que la porte ECL assume la fonction OU-NON/OU. 
Signalons, avant de clore ce numéro, qu’en pratique dans la 
logique ECL on met à la masse le pôle positif et non le pôle négatif 
de la source d’alimentation, de sorte que tous les potentiels de travail 
indiqués dans la figure 10.3 sont négatifs. Bien entendu, le principe 
de fonctionnement du montage et les relations fondamentales ne 
s’en trouvent pas modifiés, mais la mise à la masse de la barre posi- 
tive d'alimentation permet de réduire considérablement l'influence 
que les signaux parasites circulant dans cette barre exercent sur les 
valeurs des niveaux UT et UT. | 
10.2.4. Logique à diodes et à transistors (DTL).—Le schéma de 
l'élément logique DTL (de l’anglais diode transistor logic) est donné 
par la figure 10.4. Dans ce circuit les fonctions logiques sont assurées 
par les diodes D1 et DZ, le transistor T servant à amplifier et inver- 
ser les signaux. Aïnsi, à la différence des familles précédentes, le 
nombre de transistors à utiliser dans la DTL n'est pas lié au nombre 
des entrées logiques. | 


388 


Les diodes D3 et D4 n’assument aucune fonction logique. Elles 
ont pour fonction d'assurer une tension constante (un décalage de 
niveau) entre les points «a et b. Elles sont donc appelées diodes de 
décalage. Pour que le fonctionnement de ces diodes soit indépendant 
de l’état du transistor (c’est-à-dire 
de la présence ou de l'absence du 
courant de base), on a prévu un cir- 
cuit de polarisation (R, et —Æ). Ce 
circuit est parcouru par un certain 
courant « d'entretien» Z, si bien que 
les diodes D3 et D4 travaillent tou- 
jours dans le sens direct et assurent 
un décalage de 2U*. 

Supposons qu'à l’état initial 
les tensions aux entrées logiques 
soient nulles : Ur Up — [9 — Fig. 10.4 Elément logique DTL 
— (, Dans un tel cas, les diodes 
D1 ct D2 sont conductrices et parcourues par un courant 7,. La ten- 
sion en a est égale à la tension directe sur la diode: 


Ur = 07, 
et le courant /, a pour expression 
1, = (E, — U*)/R,. 


Le potentiel de la base du transistor sera de 2U* inférieur à celui 
du point a, c’est-à-dire que 


U} — —U*. 


Ceci signifie que la jonction base-émetteur du transistor est polarisée 
en inverse et le transistor se bloque franchement. C’est là un des 
avantages importants de la DTL sur les logiques étudiées précédem- 
ment et surtout sur l’ECL. Remarquons que si l’on utilise une seule 
diode de décalage au lieu de deux, le potentiel de la base dans le 
transistor bloqué sera voisin de zéro, c’est-à-dire à peu près le même 
que dans la DCTL et ses variantes. 

Le courant 7, dans le circuit de polarisation a pour expression 


I, = [Up — (—E)VR, = (E — U*)/R,. 


On donne à la résistance R, une valeur suffisamment grande pour 
que le courant 7, « d’entretien » ne dépasse pas 0,1 ou 0,2 mA. 

Lorsque le transistor T est bloqué, la tension de sortie a la valeur 
maximale égale à la tension d'alimentation. Il est évident que c’est 
le niveau logique haut, c’est-à-dire que 


PSE, (10.13a) 
Supposons maintenant que l’entrée À soit portée à la tension Ut. 


Puisque la tension sur la deuxième entrée est comme précédemment 
nulle, la diode D2 est toujours conductrice et donc la tension au. 
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point a est égale comme précédemment à U*. La diode D1 est donc 
soumise à une forte tension inverse (c’est-à-dire se bloque), si bien 
que son courant devient voisin de zéro. Aucune autre modification 
ne se produit dans lecircuit et le niveau de sortie est comme précédem- 
ment égal à £,. Il en sera de même si la tension U! est appliquée 
à l'entrée BP. 

Si la tension UT est appliquée aux deux entrées logiques à la 
£ois, les deux diodes D1 et D2 se bloquent et le courant 7, emprunte 
un autre chemin: via les diodes de 
décalage dans la base du transistor. 
Il en résulte le déblocage du tran- 
sistor, le potentiel de sa base de- 
vient égal à U* et le potentiel du col- 
lecteur (à condition que le transistor 
passe à saturation) à U, (Cette 
valeur est celle du niveau logique 
bas, c’est-à-dire que 


U9 = Us & 0,1 V. (10.13b) 


Fig. 10.5. Elément logique TTL | . 
- Hi Ainsi, le niveau de tension de 


sortie ne passe de Ut à U® que 
lorsque le niveau U! est appliqué à toutes les entrées. Ceci signifie 
qu'en logique positive la DTL assure la fonction ET-NON. C’est 
une autre particularité importante du montage considéré par rap- 
port aux circuits précédents qui assuraient la fonction OU-NON. 
Pourtant en logique négative, le circuit DTL exécute également la 
fonction OUÙU-NON (v. petit-texte, p. 384). . 

Il convient de souligner que le circuit DTL se caractérise par une 
forte excursion logique et que dans une chaîne réelle où chaque élé- 
ment logique intégré est lié à l’élément qui le précède et à celui qui 
le suit, cette excursion sera la même que dans un circuit isolé. En 
äntroduisant dans (10.6) les valeurs données par (10.13), on obtient 


Lie USE, (10.14) 


10.2.5. Logique transistor transistor (TTL).—A côté des avantages 
importants, la DTL souffre d'un inconvénient sérieux de comporter 
un grand nombre de diodes. Puisque chaque diode (en réalité c’est 
un transistor monté, en diode) exige pour sa réalisation un caisson 
äsolé, la surface occupée par l'élément logique est assez grande. 

Comme on le voit sur la figure 10.4, le réseau des diodes logiques 
et des diodes de décalage correspond à la structure d’un transistor: 
deux jonctions p-n montées l’une à l'encontre de l’autre. On a donc 
eu l’idée de remplacer ce réseau par un transistor multi-émetteur 
réalisé dans un caisson isolé unique. La logique TTL (de l’anglais 
transistor transistor logic) écrite parfois pour abréger T?L (fig. 10.5) 
est une réalisation pratique de cette .idée. 
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Ïl est naturel que la TTL assume la même fonction que la DTL, 
c'est-à-dire la fonction ET-NON. La différence entre les deux logi- 
ques se ramène essentiellement à deux circonstances. 

Premièrement, au lieu de deux diodes de décalage caractéristiques 
de la DTL, la TTL utilise une seule jonction collectrice d'un tran- 


Fig. 10.6. Variantes d'emploi d’un circuit TTL: 


a, inverseur,; b, circuit OUÙU-NON 


sistor multi-émetteur. Ceci signifie que lorsque les entrées sont au 
niveau bas, la tension sur la base du transistor T1 ne sera pas négati- 
ve (comme dans la figure 8.4) mais voisine de zéro (v. p. 388) !). Ceci 
n’affecte pas le niveau de sortie U! 
(parce que le transistor TI reste 
pratiquement à l’état bloqué), mais 
conduit à une petite perte de 
l'immunité au bruit du montage. 
Cependant cette perte de l’immu- 
nité au bruit est compensée par 
l'absence de la source de polarisa- 
tion —£ et l’économie de surface 
occupée par les diodes de décalage 
et la résistance R.. 
Deuxièmement, à la différence 
des diodes isolées, une interaction 
est possible entre les émetteurs du | | : 
transistor multi-émetteur, c’est-à- Fig. 10.7. Elément Jopique TTL 
dire un effet transistor horizontal Se me 
dont nous avons parlé au n. 7.4.1. 
Par suite de cet eïtet, l'émetteur attaqué par la tension de bloquage 
U! peut être parcouru par un courant inverse parasite dû à l’injec- 
tion des électrons par l’émetteur voisin à l’état conducteur. En par- 


1) En effet, les jonctions émettrices conductrices du transistor multi- 
émetteur sont soumises à la tension directe U*. Quant à la tension de collecteur 
du transistor multi-émetteur, elle est, d'après (4.32b), également voisine de U* 
lorsque le courant de collecteur est nul et le courant d'émetteur circule. Ainsi, 
la différence entre les tensions U, et U, est voisine de zéro. 


391 


courant la résistance À, dans l'élément logique précédent, un tel 
courant parasite provoque une baisse du niveau UÏ. 

Pour empêcher l'effet transistor de se produire, on est amené à 
prendre des mesures spéciales (v. n. 7.4.1), qui conduisent finalement 
à une certaine augmentation de la surface. Néanmoins le gain en 
surface par rapport à la DTL est considérable. C’est pourquoi la 
logique TTL qui offre cet avantage et conserve les avantages géné- 
raux de la logique DTL a pratiquement supplanté cette dernière et 
constitue actuellement l’un des types les plus répandus des éléments 
logiques. Les expressions (10.13) et (10.14) obtenues au numéro 
précédent pour la logique DTL sont entièrement valables pour Ia 
logique TTL. 

La figure 10.6, a montre un inverseur simple équipé d’un transis- 
tor ordinaire et la figure 10.6, b un circuit OU-NON utilisant deux 
inverseurs montés en parallèle. Ces exemples illustrent la souplesse 
et l’universalité de la logique TTL. 

Un des inconvénients sérieux du circuit TTL le plus simple repré- 
senté par la figure 10.5 est la faible sortance : lorsque plusieurs cir- 
cuits sont branchés simultanément sur sa sortie, la capacité de charge 
totale (figurée en traits interrompus) augmente de même que la 
constante de temps CA, avec laquelle elle se charge. Pour accélérer 
la charge de cette capacité et augmenter la sortance de l'élément 
logique, on utilise au lieu de l’inverseur simple, réalisé à l’aide d’un 
seul transistor, un inverseur complexe faisant appel à trois transistors 


et une diode (fig. 10.7). On convient de désigner un tel circuit par 
TTL-3. 


Dans l’inverseur complexe, les transistors T1 et T3 sont en montage Dar- 
lington (v. fig. 9.1) et peuvent donc être considérés comme un tout: ils se blo- 
quent et se débloquent simultanément. La présence de la résistance R, n'apporte 
pas de modifications de principe: elle sert à dériver une fraction du courant 
La, ce qui permet de réduire le courant de base J;, et donc le degré de saturation 
du transistor 73. L'ensemble constitué par les transistors T2 et T3 peut être 
considéré comme une variante de l'étage de sortie symétrique (v. fig. 9.25) 
dans lequel les transistors travaillent à tour de rôle: 72 charge la capacité C 
(courant Z,) et T3 la décharge (courant Z,). La diode D assure le bloquage du 
transistor 72 lorsque le transistor T3 est conducteur et saturé. La résistance R, 
sert à limiter l’intensité.de courant pendant les intervalles au cours desquels le 
transistor T2 commence à conduire alors que T3 ne s’est pas encore bloqué. 

Signalons que l’emploi du transistor composite T1-T3 dans l’inverseur com- 
plexe permet de porter l’immunité au bruit au niveau caractérisant la logique 
DTL parce que la mise en série de la jonction collectrice du transistor multi- 
émetteur et de la jonction émettrice du transistor 7 1 est équivalente à deux dio- 
des de décalage utilisées dans la logique DTL (v. fig. 10.4). 


Ces dernières années on utilise largement la TTL Schottky (v. n. 
7.4.3). L'emploi des transistors Schottky au lieu des transistors 
ordinaires permet d'augmenter la rapidité de fonctionnement (grâce 
au travail hors de la saturation). Pourtant cet avantage a pour contre- 
partie une augmentation de 0,2 à 0,3 V de la tension résiduelle 
(c'est-à-dire du. niveau U?) et respectivement une diminution de 
l’excursion logique. | 
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$ 10.3. Logique intégrée à injection (I°L) 


Le principe d'alimentation par injection est applicable non seule- 
ment aux CI numériques mais également aux CI analogiques. Mais 
actuellement il n’est pratiquement utilisé que dans les CI numéri- 
ques. Nous allons donc l’étudier sur l'exemple des éléments intégrés 
logiques. | 

Les circuits I?L (de l'américain «injection integrated logic »} 
ont été développés plus tard que les autres circuits logiques et n’ont 
pas d’analogues dans les circuits à transistors discrets, c’est-à-dire 
qu'ils existent uniquement en réalisation intégrée. Pourtant la logi- 
que I?L n'est en fait qu'une autre variante, la plus perfectionnée, 
de la DCTL. Cette proposition demande quelques mots d'explication 
parce que l’aspect extérieur des circuits en logique I°L est un peu 
inhabituel et n’évoque pas directement les circuits DCTL. 


Dans les circuits I2L les résistances R.-sont remplacées par des générateurs 
de courant constant Z* (v. fig. 10.8, a et 10.2, a). Un tel remplacement est sans 


LL 1 2 


Fig. 10.8. Obtention d’un élément logique I?L: 


a, remplacement de la résistance par un générateur de courant dans un circuit DCTL; b, dé- 

placement des générateurs de courant dans les circuits de base des éléments logiques suivants; 

ce, branchement du générateur de courant entre la base et la barre de « masse » commune : 
d, circuit I?L (les générateurs de courant ne sont pas figurés) 


elfet sur le principe de fonctionnement puisque dans la DCTL le courant qui 
passe par la résistance R, reste lui aussi pratiquement constant (v. p. 384). 
Les avantages que l’on tire en remplaçant les résistances par des générateurs de- 
courant seront mis en évidence un peu plus loin. Pour l'instant, déplaçons par 
la pensée tous les générateurs de courant « vers la droite », vers les bases des 
transistors commandés (fig. 10.8, b). Il est évident que ceci n'’influera nulle- 
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ment le fonctionnement du circuit. Enfin, déconnectons les bornes supérieures 
des générateurs de courant de la barre +E, et relions-les sur la barre de «masse» 
(fig. 10.8, c). La théorie des circuits apprend qu’une telle commutation sera 
sans effet sur le fonctionnement des transistors parce que le courant débité 
par le générateur de courant ne dépend pas de la présence ou de l'absence de 
sources de f.é.m. montées en série (dans È cas considéré de la source E:). 


On voit qu’une particularité des circuits I2L est une alimentation 
individuelle de la base de chacun des transistors par «son propre» 
générateur du courant. Pour plus de simplicité, on omet souvent ces 
générateurs et le schéma du circuit prend alors un aspect un peu 
étrange (fig. 10.8, d): comme si les sources d’alimentation étaient 
absentes. 

Les générateurs de courant individuels sont réalisés à l’aide de 
transistors p-n-p montés en base commune (fig. 10.9, a). Nous avons 


Fig. 10.9. Réalisation de générateurs de courant à l’aide de transistors p-n-p 
individuels (a) et d’un transistor p-n-p multi-collecteur (b) 


déjà rencontré une telle variante au n. 9.11.2 (v. fig. 9.36, b). Comme 
il a été montré, dans une telle variante du circuit le transistor p-n-p 
travaille formellement au régime de double injection (de saturation) 
puisque le potentiel de son collecteur est supérieur à zéro. Pourtant 
si la tension Ü, est plus petite, ne serait-ce que de 0,1 V, que la 
tension Ü,, l'injection de porteurs par la jonction collecteur-base 
est pratiquement nulle si bien que le courant de collecteur reste 
constant et égal à &Z.. Dans les circuits I°L, une valeur de U, plus 
faible que VU, est assurée du fait d’une différence notable que pré- 
sentent les courants d’émetteur et de collecteur du transistor p-n-p 
(v. plus loin). 

Comme le montre la figure 10.9, a, les émetteurs et les bases 
de tous les transistors p-n-p se trouvent reliés entre eux. Tous les 
transistors p-n-p peuvent donc être remplacés par un transistor mul- 
ti-collecteur unique, ce qui est un trait caractéristique des circuits 
I°L (fig. 10.9, b). Ces circuits se caractérisent aussi par l’emploi de 
transistors multi-collecteur n-p-n. Ceci permet d'éliminer le défaut 
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principal de la logique DCTL : l'influence de la dispersion des carac- 
téristiques courant-tension d'entrée. En effet, les bases des transistors 
T2 et T5 dans le circuit de la figure 10.9, b sont alimentées par des 
collecteurs distincts du transistor T7. Par conséquent, les bases 
sont « découplées » l’une à l’autre et donc la possibilité d'une réparti- 
tion inhomogène des courants de base est exclue. L'emploi de tran- 
sistors multi-collecteur de commande facilite grandement la réalisa- 
tion des liaisons développées entre les éléments logiques dans des CI 
numériques complexes. | 

Le terme « alimentation par injection » adopté pour le type consi- 
déré d'éléments logiques intégrés est justifié par le fait que les cou- 
rants d'alimentation Z* sont obtenus grâce à l'injection des trous 
à travers la jonction émetteur-base d’un transistor p-n-p. L’émet- 
teur qui assume la fonction d'alimentation est appelé injecteur et 
désigné par Znj (fig. 10.9, b). La tension Æ, étant appliquée directe- 
ment à la jonction d'injection, on a Æ, — U*. Une faible valeur de 
la tension d'alimentation est un des avantages importants des cir- 
cuits I°L. On se rend compte sans peine que cet avantage est dû 
au remplacement des résistances par des générateurs de courant. 

On sait que l’application de la tension directement à la jonction 
p-n est indésirable parce qu'elle rend difficile la stabilisation du 
courant (v. p. 94). C'est pourquoi dans les montages pratiques on 
prévoit une petite résistance en la plaçant en série avec l’injecteur. Il 
en résulte que la tension d'alimentation dépasse légèrement U* 
et vaut généralement 1 à 1,5 V. 

Le courant débité par l’injecteur se répartit entre tous les col- 
lecteurs du transistor p-n-p, dont le nombre n peut aller de 10 à 20 et 
même plus. Par conséquent, si le rapport global de transfert du 
courant injecté (à tous les collecteurs) est voisin de l’unité (a > 0,9), 
le rapport de transfert à chacun des collecteurs sera n fois plus petit. 
Il en résulte une forte différence entre Les courants Z* et Ji; : 


De même, la tension directe U* attaquant la jonction émetteur- 
base du transistor n-p-n (alimenté par le courant 7*) est inférieure 
à la tension U* appliquée à la jonction d'injection. C’est justement 
grâce à cette circonstance que le transistor p-n-p satisfait à la condi- 
tion Us — U, > 0,1 V qui assure la stabilisation du courant malgré 
le fait que les deux jonctions sont polarisées dans le sens direct (v. 
plus loin). 

Pour l'analyse logique des circuits [?L on se sert généralement 
du schéma équivalent de la figure 10.8, c en considérant que la base 
du transistor est court-circuitée à la masse (si dans l’élément précé- 
dent un des transistors est saturé) ou reste « ouverte » (si dans l’élé- 
ment précédent tous les transistors sont bloqués). Dans le premier 
cas, le transistor donné est bloqué et le courant Z* passe par les 
transistors de l'élément logique précédent. Dans le second cas, le 
courant /* passe en totalité par la base du transistor donné et le 
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sature. Soit T2 le transistor saturé dans le circuit de la figure 10.9, à: 
Alors sa base est parcourue par le courant Z* issu du collecteur infé- 
rieur de T', (le transistor T7 étant bloqué), et son collecteur par le 
courant Z* issu du collecteur supérieur de T, (car le transistor T4 
est également bloqué : sa base est soumise à une faible tension rési- 
duelle du transistor saturé 72). On a donc 159 = Ze9 = 1%. La 
condition de saturation (8.4) a dans ce cas la forme BJ* > I* ou 
encore 


B > 1. (10.15) 


On voit que le gain en courant de base ne doit satisfaire qu'à une 
exigence minimale. La condition (10.15) est généralement réalisée 


Fig. 10.10. Structure et topologie d’un circuit IL 


même au microrégime pour des courants de l’ordre de 5 à 10 uA. 
C'est encore un avantage important des circuits I?L qui permet, de 
pair avec la faible tension d'alimentation, de réduire fortement la 
puissance consommée. 

Les niveaux logiques et l’excursion logique pour les circuits LL 
sont donnés par les mêmes formules et ont à peu près les mêmes va- 
leurs que pour la logique DCTL [(10.7), (10.8)1. 

L'originalité des schémas des circuits I?L est associée à celle de 
leur technologie. La structure et la configuration d’un CI typique 
en logique I?L sont dessinées à la figure 10.10. Pour plus de clarté, 
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les numéros des transistors à la partie droite dé la figure correspon- 
dent, ainsi que leurs connexions, au schéma de la figure 10.9, b. 

Le rôle de l'émetteur commun à tous les transistors n-p-n est 
rempli par la couche épitaxiale de type n et le substrat de type n* 
(ce dernier assure en fait le contact ohmique avec la couche n). Les 
circuits [°L n’exigent pas que les transistors n-p-n soient isolés les 
uns des autres parce que l'existence 
d’une couche émettrice commune n'est 
pas contre-indiquée mais au contraire 
est nécessaire en raison de la struc- : 
ture même du circuit (fig. 410.8 .- 
et 10.9). 

L’injecteur est réalisé sous la } . 
forme d’un long rail de type p ce Inj 
obtenu en même temps que la dif- Fig. 10.11. Structure d’un cir- 
fusion des bases. La ‘base du tran- cuit I2L à injecteur représenté 
sistor p-n-p est constituée par la cou- par le substrat 
che n épitaxiale et ses collecteurs 
sont représentés par les couches p de base des transistors n-p-n. 
Le transistor p-n-p possède donc une structure horizontale (v. figu- 
re 7.21) et une base homogène, c’est-à-dire est un transistor à dif- 
fusion. 

Les transistors n-p-n sont des transistors multi-émetteur « inver- 
sés » que nous avons étudiés en détail dans le n. 7.4.2 (v. fig. 7.17). 
Pour élever le gain d'amplification du transistor multi-collecteur 
n-p-n il faut rendre la couche n aussi mince que possible et réduire 
la largeur de la base p. 

La position des transistors n-p-n par rapport à l’injecteur peut 
être tant perpendiculaire (transistors TJ à T3 et T, de la figure 10.10) 
que parallèle (transistor T,:,). L'injecteur lui-même ne doit pas 
être nécessairement réalisé sous forme d'une couche spéciale. Il 
peut être constitué par le substrat de type p* (fig. 10.11). Dans cette 
variante, le transistor p-n-p n'est pas horizontal comme dans la 
figure 10.10, mais vertical. L'avantage principal de cette variante 
est l’économie de surface. Il existe de nombreuses autres variantes 
technologiques de circuits en logique I?L. 

Pour en terminer avec la logique L?L, récapitulons ses avantages : 
absence de caissons isolés (c’est-à-dire économie de surface) ; absence 
de résistances (c'est-à-dire économie de surface, réduction de la ten- 
sion d'alimentation, de la puissance et du temps de propagation); 
faible capacité du collecteur (grâce à une petite surface des couches 
n*); faible tension résiduelle sur les transistors saturés. Ce dernier 
avantage est dû à ce que, premièrement, la couche n+ de collecteur 
est à faible résistivité (c’est-à-dire que la résistance r,4. est petite 
[v. (8.1)1) et, deuxièmement, le gain inverse B; d'un circuit I?L est 
de l’ordre de 100 à 150 et plus. Par conséquent, le terme U,, entrant 
dans l’expression (8.1) peut se chiffrer suivant (4.39) seulement par 
quelques fractions de millivolt. 
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$ 10.4. Eléments logiques à transistors MOS 


Actuellement on n'utilise dans les circuits logiques que des tran- 
sistors MDS dont le diélectrique est constitué par le dioxyde SiO.. 
Aussi, dans ce qui suit examinons-nous des éléments logiques équipés 
de transistors MOS. A la base de la logique à transistors MOS sont 
. portes d’inversion à transistors MOS que nous avons étudiées au 
$ 8.7. 

10.4.1. Logique à transistors MOS monocanaux.— Nous raisonne- 
rons, de même qu'au n. 8.7.2, sur des transistors à canal nr induit 
(parce qu'ils utilisent une alimentation positive qui est plus com- 
mode pour l’analyse). 

L'analyse des éléments logiques à transistors MOS est plus simple 
que celle des éléments à transistors bipolaires vu que leurs circuits 


+E,y 


Fig. 10.12. Eléments logiques à transistors MOS monocanaux à connexion des 
transistors logiques en parallèle (a) et en série (b) 


d'entrée (de grille) ne consomment pratiquement aucun courant. 
Ceci signifie que dans une cascade les éléments distincts fonctionnent 
indépendamment l'un de l’autre et que chacun d'eux peut être analysé 
‘séparément, abstraction faite de l'influence due à l'élément précédent 
ou suivant. En particulier, les niveaux logiques U0 et Ut ne dépendent 
pas de la charge et restent les mêmes qu’à vide. L’ influence de l’élé- 
ment suivant (constituant la charge) ne se ramène qu'à une augmen- 
tation de la capacité de sortie de l'élément considéré. 

La figure 10.12 montre deux variantes typiques des éléments 
logiques faisant appel aux transistors MOS à canal n. Les deux 
variantes sont à charge dynamique parce que l’utilisation de ré- 
sistances de charge prive cette logique d’un de ses avantages prin- 
cipaux qui est une haute densité d'intégration. 

L'élément logique représenté par la figure 10.12, a est réalisé 
d’après le même principe qu'un élément en DCTL (fig. 10.2, a): 
les transistors logiques T1 et T2 sont connectés en parallèle et le 
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débloquage de chacun d’eux conduit à une baisse du niveau de sortie, 
ce qui signifie que cette porte assume la fonction OÜU-NON! 

Dans la logique à transistors MOS les niveaux logiques correspon- 
dent aux tensions de sortie de la porte ouverte et fermée (fig. 8.17, b). 
À l’état conducteur, la tension résiduelle sur la porte se décrit par la 
formule (8.49). Avec une géométrie convenable des transistors, sa 
valeur est aussi faible (0,05 à 0,15 V) que dans des portes à tran- 
sistors bipolaires. On peut donc admettre que 


U9 = Us & 0,1 V. (10.16a} 


Rappelons qu’une faible valeur de la tension résiduelle suppose que: 
la largeur du canal du transistor commandé soit aussi petite que 
possible devant la largeur du canal du transistor actif (v. p. 295). 
Remarquons que dans le circuit MOS la tension résiduelle décroît. 
proportionnellement au nombre de transistors logiques conduc- 
teurs parce que la connexion des transistors en parallèle est 
équivalente à une augmentation de la pente spécifique D, figurant 
dans la formule (8.49). 

Lorsque la porte est à l’état bloqué, la tension de sortie est voisine: 
de la tension d'alimentation : 


Ut & EE. (10.16b} 
Par suite, l’excursion logique a pour valeur: 
U, = Ea — Ures & Ea. (10.17) 


Dans les circuits MOS la tension d'alimentation est générale- 
ment de 3 à 4 fois plus grande que la tension de seuil. Si U, = 1,5 
à 9 V, l’excursion logique (5 à 10 V) a dans ces circuits une valeur 
beaucoup plus grande que dans les logiques DCTI, I?L, ECL et 
même dans les DTL et TTL (si la tension d'alimentation est de 4 
à à V). 

Un autre avantage des circuits MOS est une immunité au bruit 
accrue. En effet, l’entrée d’un transistor bloqué est au niveau U. 
Ceci signifie que pour assurer le débloquage du transistor il faut. 
mettre en jeu une tension ÜU, — U voisine de la tension de seuil, 
c'est-à-dire l’ordre de 1,5 à 3 V, alors que dans les éléments logiques 
à transistors bipolaires que nous avons examinés plus haut la tension 
CP RoURE était égale à (1 à 2) U*, c’est-à-dire de l’ordre de 0,7 
à 1,4 V. 

L'élément logique de la figure 10.12, b se caractérise par le: 
montage en série et non en parallèle des transistors logiques. C’est. 
pourquoi la circulation du courant dans le circuit et donc le niveau 
bas U0 de la tension de sortie ne sont possibles que lorsque tous les 
(dans le cas considéré les deux) transistors logiques sont débloqués. 
Ceei a lieu quand le niveau haut U! est appliqué à toutes les entrées. 


logiques. Cela veut dire que la porte logique considérée assure la 
fonction ET-NON. 
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Dans ce circuit le niveau UT est le même que dans le circuit 
précédent, tandis que le niveau UT est plus grand: sa valeur est 
proportionnelle au nombre de transistors logiques connectés en série 
et peut atteindre 0,2 à 0,5 V et même plus. L’excursion logique sera 
donc plus faible. Pour des tensions d'alimentation de 10 V et plus, 
cet inconvénient est sans importance, mais dans des circuits à faibles 
tensions d'alimentation et .à faibles valeurs de la tension de seuil 
le niveau U® accru pose un certain problème. 

La rapidité de fonctionnement des circuits logiques à transistors 
MOS est limitée, de même que celle des portes MOS fondamentales, 
par la vitesse de recharge de la capacité de sortie C (représentée sur 
la figure 10.12 en traits interrompus). La valeur de cette capacité 
est proportionnelle au nombre de transistors commandés et dépend 
également de la capacité de métallisation [v. (7.4)]. 

Pour élever la rapidité de fonctionnement il faut augmenter les 
courants de travail des transistors, c'est-à-dire leurs pentes spécifi- 
ques. Mais en vertu de (5.7) ceci conduit à une augmentation de la 
largeur du canal, c’est-à-dire de la surface occupée par les transistors. 
De plus, l’augmentation des courants de travail fait croître la puis- 
sance consommée, ce qui constitue encore un obstacle dans la voie 
d'élévation du degré d'intégration. Pour toutes ces raisons les cir- 
cuits MOS réels sont moins rapides que les circuits logiques à tran- 
sistors bipolaires. 

10.4.2. Logique à transistors MOS complémentaires (ou logique 
CMOS).— Les portes fondamentales à transistors CMOS ont été 
examinées au n. 8.7.3 (fig. 8.18). Le principal avantage de ces portes 
réside dans le fait que la variation de la tension de sortie n’est pas 
liée à la variation du courant : celui-ci reste voisin de zéro. Cet avan- 
tage — une consommation infime — est propre également aux élé- 
ments logiques CMOS. Deux montages types de tels éléments logiques 
sont schématisés par la figure 10.13. D’après le principe de fonction- 
nement ils sont analogues aux variantes indiquées à la figure 10.12. 

La figure 10.13 illustre un trait spécifique à la structure des 
circuits CMOS : le montage en parallèle des transistors d'un type s'ac- 
compagne du montage en série des transistors de l’autre type. La fonc- 
tion logique assumée est déterminée par le mode de connexion des 
transistors constituant « l’étage inférieur » (cf. fig. 10.12). Dans le 
schéma considéré, ce sont les transistors à canal nr. Si l’on renverse 
la polarité de la tension d'alimentation, « l'étage inférieur » sera 
occupé par les transistors à canal p. 

Supposons que dans le circuit de la figure 10.13, a les deux en- 
trées logiques soient à un niveau U0<< U,. Dans ce cas, les canaux 
n'existent pas dans les transistors T7 et T3 à canal n, c'est-à-dire 
que ces derniers sont bloqués. Dans les transistors 72 et T4 à canal p 
les canaux se forment parce que la différence de potentiel U0 — 
— E = U,, est supérieure (en module) à la tension de seuil. Pour- 
tant ces canaux ne sont parcourus que par des courants très minimes 
des transistors T1 et T3 bloqués et donc la chute de tension dans ces 
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canaux est elle aussi infime [v. (8.15b)]l. Ceci permet de considérer 
que la tension de sortie est égale à la tension d'alimentation. C'est 
cette tension qui est le niveau « À »: 


U1 = Eu. (10.182) 


Si l’entrée À est portée au niveau U!, le canal se forme dans le tran- 
sistor TJ et disparaît dans le transistor T2 qui se bloque. En passant 


* Eg 


+Ey 


q) 


Fig. 10.13. Eléments logiques à transistors CMOS à connexion dés transistors 
logiques en parallèle (a) et en série (b) 


par le canal du transistor T'Z, le courant résiduel infime du transistor 
T2 n'y développe pratiquement aucune chute de tension. On peut 
donc considérer que dans ce cas 


U0 = 0. (10.18b) 
Par conséquent, l'excursion logique a pour valeur 
U, = E%. (10.19) 


En plus d’une haute économie en consommation, les circuits 
CMOS présentent par rapport aux circuits MOS encore deux avanta- 
ges : une faible valeur des tensions de travail (jusqu’à 2U, et même 
moins) et une plus grande rapidité de fonctionnement (v. la fin du 
n. 8.7.4). Le circuit de la figure 10.13, b possède des paramètres ana- 
logues. Son fonctionnement peut être analysé à l’aide des mêmes 
raisonnements que nous avons développés plus haut. 

10.4.3. Logique dynamique à transistors MOS.— Une particula- 
rité commune à tous les éléments logiques à transistors MOS qui 
est l'isolement galvanique des éléments l’un de l’autre dans la casca- 
de grâce à une très grande résistance d'entrée vue côté grille permet 
de réaliser une classe particulière d'éléments logiques, des circuits de 
lype dynamique. YIlustrons cette possibilité sur l'exemple du circuit 
schématisé par la figure 10.12, a. 
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Déconnectons la grille du transistor T3 de la barre d'alimenta- 
tion et appliquons-lui des impulsions de commande d'amplitude 
Un = — Ea (fig. 10.14, a). Ces impulsions sont appelées impulsions 
d'horloge et le régime de fonctionnement d’un élément logique com- 
mandé par de telles impulsions est dit synchrone. Les éléments logi- 
ques que nous avons considérés jusqu'ici travaillaient au régime 
asynchrone. Il est évident qu’en l’absence de l'impulsion d'horloge, 


+£d 


, FT l d on 
Ui| à! | ê 
I AE [ ES 
DE E k 
ls Ü — Er : + 
Ul M ": PR Fig. 10.14. Elément MOS syn- 
ue mt  j; __. >Z  Chrone (a), élément MOS dyna- 
D RE ANT Li mique «sans rapport » (b), dia- 
b ——+ gramme temporel d'un élé- 
Ey À 3 0) tats ts É ment MOS dynamique (c) 


lorsque U,, = 0, le transistor T3 est bloqué quel que soit l’état 
des transistors logiques. Dans ce cas aucune puissance n’est absorbée 
à la source d’alimentation. 

Lorsqu'une impulsion d’horloge est appliquée, la grille du tran- 
sistor en charge se trouve de fait reliée à la barre d'alimentation, 
c'est-à-dire que le circuit prend la même configuration que celle 
représentée à la figure 10.12, a. Ceci signifie que pendant la durée 
d'action de l'impulsion d’horloge l’élément logique synchrone tra- 
vaille comme un élément asynchrone et consomme ou non de la puis- 
sance suivant l’état des transistors logiques. 

Il résulte de ce qui précède que le régime synchrone assure un 
gain en puissance consommée. Ce gain est déterminé par le facteur 
de forme des impulsions d'horloge, c’est-à-dire par le rapport de la 
période de récurrence T à la durée de l'impulsion tin. Plus élevé 
ést le rapport T/£,,, plus grand est le gain en puissance consommée. 
Pourtant la valeur de £,, est limitée par le temps de recharge de la 
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capacité parasite C , et la période 7’, par la vitesse désirée de trans- 
mission de l'information (la fréquence d'accès à l’élément logique). 

Le circuit MOS dynamique s'obtient à partir du circuit fonda- 
mental (fig. 10.14, a) par adjonction de la porte T5 qui sépare la 
sortie d'un élément logique donné de l'entrée de l’élément suivant 
(fig. 10.14, b). La porte T5 constitue, en association avec les conden- 
sateurs CZ et C2, un circuit dit de mémoire. Comme capacités C'J et 
C2 on peut utiliser soit des capacités « parasites » (leur somme étant 
égale à la capacité C de la figure 10.14, a), soit des capacités réalisées 
à cet effet sur la pastille. La porte T5 est commandée par des impul- 
sions d'horloge auxiliaires (U;.) décalées par rapport aux impulsions 
principales (1). Le fonctionnement du circuit est illustré par les 
diagrammes temporels de la figure 10.14, c. 

Supposons pour simplifier que l'entrée B soit soumise à une 
tension de bloquage constante U® et que la tension appliquée à 
l'entrée À prenne l’une de deux valeurs Ulou U®. Soit à l’état 
initial U, — U, c'est-à-dire que le transistor TZ est conducteur. 
Alors, pendant les intervalles entre les impulsions d'horloge U,;:, 
lorsque le transistor T3 est bloqué, le transistor Z'Z est parcouru 
par un courant très petit, de sorte que la tension résiduelle à la 
sortie (au point a) est pratiquement nulle {v. (8.51b)]. 

L'application d'une impulsion d'horloge suivante U,4 (instant t:) 
assure le débloquage du transistor T3 et une tension résiduelle s’éta- 
blit au point a, tension qui dépend du rapport des pentes spécifiques 
des transistors de commande et commandé [v. (8.49)]. Si les dimen- 
sions des transistors sont d’un même ordre de grandeur, cette tension 
peut prendre une valeur suffisamment grande. Quand l'impulsion 
d'horloge U,, aura cessé, la tension U, redeviendra nulle. 

L'application d’une impulsion d'horloge auxiliaire U;in (ins- 
tant {.) rend conducteur le transistor T5. Les capacités C7 et C2 
se trouvent connectées en parallèle, de sorte que la tension entre 
leurs bornes est la même, nulle dans le cas considéré. Quand l’impul- 
sion Ü;, cesse, le transistor T5 se bloque et la tension aux bornes 
de la capacité C2 reste nulle malgré le fait qu'à l'instant t,, où est. 
appliquée l'impulsion U;, suivante, la tension U, accuse de nouveau 
une croissance temporaire. | 

Ainsi, le niveau U® agissant à l’entrée de l'élément Re sui- 
vant (au point b) est nul indépendamment du rapport des pentes 
spécifiques b./b3 dans l’élément logique précédent. Cette circonstance 
permet de donner au rapport b.,/b, une valeur voisine de l'unité, 
c'est-à-dire de réduire les dimensions du transistor de commande 
jusqu'à celles du transistor commandé. Il en résulte une économie 
considérable de surface sur la pastille, ce qui est un avantage impor- 
tant des circuits MOS dynamiques. 

Les circuits logiques MOS dynamiques réalisés suivant le princi- 
pe qui vient d'être décrit sont dits « sans rapport », et le circuit fon- 
damental (fig. 10.14, a) qui doit satisfaire à l'inégalité b./b; > 1 
est appelé circuit « avec rapport ». 
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Si l'entrée À est attaquée par une tension U, — U9 (instant 
t,), le transistor T1 se bloque et, après l’application de l’impulsion 
d'horloge suivante U,, (instant £,), la tension U, s'élève jusqu'à 
atteindre le niveau Ut — E,. Ce niveau subsiste par la suite parce 
que le transistor T1 reste bloqué. Après le déblocage suivant du 
transistor T5 (instant f,) la capacité C2 se chargera à la même ten- 
sion !) et la conservera après le blocage du transistor T5. 

De ce qui précède nous pouvons conclure que dans un circuit 
« sans rapport » l'information est transmise d'un élément logique 
à l’autre avec un retard ou un décalage d’un cycle (d’une période des 
impulsions d'horloge). 


$ 10.5. Paramètres des éléments logiques 


Tous les éléments logiques sont caractérisés par une nomenclature 
déterminée de paramètres que l’on indique dans les catalogues et 
autres documents techniques. La plupart des paramètres comportent 
une définition officielle précise, ce qui assure l’univocité des métho- 
des de mesure et permet la comparaison des divers types d'éléments 
logiques intégrés. La nomenclature complète de paramètres est très 
vaste. Dans ce qui suit nous allons examiner seulement ceux des 
paramètres qui ont la plus grande importance pour des évaluations 
comparées. 

Puissance consommée moyenne.— Cette puissance, que l’on appelle 
également puissance dissipée moyenne, se définit par 


Pcons moy = */2 (Péons + Pésée), (10.20) 


OÙ Pons 2t Pions Sont les puissances que l’élément logique emprunte 
à l’alimentation respectivement dans l’état « 0» logique et dans 
l'état «1» logique. 

Pour déterminer la puissance moyenne on part du fait que dans 
des appareils complexes comportant un grand nombre d'éléments 
une moitié en moyenne des éléments sont à l’état « 1 » et l’autre 
moitié à l’état « 0 ». Aussi, en multipliant la valeur de Ps moy 
par le nombre d'éléments logiques, trouve-t-on la puissance requise 
de la source d’alimentation. 

La relation (10.20) montre que la puissance Ps moy est une 
grandeur statique: elle ne tient pas compte des pertes d'énergie au 
cours des phénomènes transitoires de courte durée lorsque l'élément 
logique*bascule de l’état « 1» dans l'état «0 » et vice versa. 

Temps de propagation moyen du signal.— Ce paramètre est défini 
par la relation suivante 


Épa moy — 1/2 (tpà + Épà ); (10.21) 


1) En toute rigueur, le branchement de la capacité C2 sur C1 a pour effet 
de diminuer la tension parce que la charge se répartit entre les deux capacités. 
Or, cette diminution est sans importance si C1 S$ C2. 
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où 19 et #54 (pd provient des mots anglais propagation delay) sont 
les temps de propagation, c’est-à-dire le temps écoulé entre le mo- 
ment où un ordre logique est appliqué à l’entrée et l’instant où la 
décision est fournie par la sortie respectivement à la « mise à un » 
(lorsque la tension de sortie varie de U° à UT) et à la « remise à zéro » 
(lorsque la tension VU... varie de UT à U). Les temps de propagation 
se mesurent soit à mi-hauteur des signaux, soit au niveau de seuil 
de sensibilité (v. p. 305). 

Vu que l'allure des phénomènes transitoires dépend de la nature 
de la charge d'utilisation, le temps de propagation se détermine dans 
des conditions bien définies à la sortie du circuit: on considère 
qu'un élément logique donné est chargé par le circuit d’entrée d’un 
élément logique identique. 

Facteur de qualité moyen.— Ce paramètre, que l’on pourrait 
également appeler éravail de commutation moyen, est élaboré à partir 
des deux précédents et est défini comme leur produit: 


Amey = Peons moytpa moy (10.22) 


C'est un paramètre combiné parce qu'il caractérise à la fois l’écono- 
mie en consommation d'un élément logique et sa rapidité de fonction- 
nement. Actuellement, c’est d’après ce paramètre que l’on compare 
en premier lieu les divers types d'éléments logiques intégrés et on 
apprécie les perspectives offertes par de nouveaux types de ces élé- 
ments. 


En tant que paramètre, le travail de commutation possède une base physi- 
que bien déterminée. Le plus simplement cette base peut être explicitée sur 
l'exemple d’un élément DCTL (fig. 10.2, a) 'en considérant que la puissance 
moyenne qu'il consomme s'exprime par 


Pocons moy—= E?/R. 
(où £ est la tension 'd’alimentation), et le temps de propagation moyen par 
Îpd moy = ReCe 


{où C4 est la capacité totale branchée aux collecteurs) !). 

Dans ce cas, le travail de commutation moyen peut s’écrire (à des coef- 
ficients numériques près que l’on devrait introduire dans les expressions de la 
puissance et du temps de propagation) sous la forme suivante: 


A moy © EC (10.23a) 


Compte tenu de ce que la capacité est en premier lieu proportionnelle à la 
surface du transistor et en supposant pour simplifier que le transistor est de 
configuration carrée, récrivons (10.23a) sous la forme 


Amoy © E2a!, (10.23b} 


où a désigne les dimensions linéaires du transistor. 


1) Une telle définition du temps de propagation ne tient compte ni du temps 
de résorption de la charge, ni du temps de transit des porteurs dans la base, 
c'est-à-dire que le temps de propagation est supposé minimal possible. 
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Les expressions (10.25) montrent que le travail de commutation 
caractérise le niveau physico-technologique et le degré de perfectionne- 
ment des circuits intégrés, car la surface occupée par l’appareil et sa 
tension de travail dépendent en dernier ressort du type de l’appareil, 
de sa structure, du pouvoir résolvant de la photolithographie et 
d’autres facteurs analogues. On s’e xplique ainsi le nom de facteur de 
qualité que l’on donne généralement à ce paramètre. 

Pour un niveau physico-techno logique et technique des circuits, 
c'est-à-dire pour une valeur donnée de A%,y, on peut réaliser les 
différentes variantes d'éléments logiques intégrés. Cependant confor- 
mément à la relation (10.22) elles seront caractérisées soit par une 
grande rapidité de fonctionnement pour une médiocre économie en 
consommation, soit au contraire par une grande économie pour une 
petite rapidité de fonctionnement. Cette opposition entre l’économie 
et la rapidité de réponse est bien connue dans la pratique de con- 
ception des circuits intégrés et illustrée par le Tableau 10.1. 


Tableau 10.1 


Valeurs typiques des principaux paramètres caractéristiques 
des éléments logiques intégrés 


logique | comsgnoy” | ‘pd moy? | moy | Cimst | Kent | Ksor 
TTL | 5à20 |50 à 41400! 0,8à1 | 
Triys | 1 à 20 20 à 50 | 0,5 à 0,8 à 5 10 


à à 10 : 
ECL 20 à 50 0,7 à 3 20 à 90 0,2 à 0,3 2 à à 
CL 0,01 à 0,1 | 40 à 100 | 0,2 à 2 10,02 à 0,05 1 3 à 5 
MOS 4 à 10 20 à 2 

Oo à! 


00 | 50 à 200 2 à 3 
CMOS | 0,01 à 0,1 |59 00 10,5 à 5,0 1 à2 


Tout progrès cardinal en physique, en technologie et en technique 
des circuits intégrés doit s'accompagner d'une diminution du travail 
de commutation. Cette thèse est également bien confirmée par l’expé- 
rience d'élévation de la densité de composants au cours de ses der- 
nières 10 à 12 années (ce qui a permis de réduire le travail de commu- 
tation de 50 à 100 jusqu'à 2 à 5 pJ), par la mise au point de la logique 
à injection (Tableau 10.1), ainsi que par les recherches dans le 
domaine des appareils électroniques basés sur des principes radicale- 
ment différents de celui des transistors. Par exemple, l’emploi de 
dispositifs à effet Josefson permet en principe de réduire le travail 
de commutation jusqu’à 104 pJ et même moins. 

Immunité statique au bruit.— Ce paramètre U,,,t représente la 
valeur maximale admissible de la tension d’un signal parasite sta- 
tique qui ne provoque pas encore de changement des niveaux de 
sortie de l'élément logique intégré. Par bruit statique on entend des 
tensions et courants parasites dont la durée est largement supérieure 
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au temps de basculement de l’élément logique d'un état stable à un 
autre état stable. Leur mécanisme d'action et le procédé utilisé 
pour leur évaluation analytique ont été examinés au $ 8.8. 

Parfois l’immunité au bruit est déterminée par rapport à l’excur- 
siou logique sous forme d’un paramètre 


Kim st — Ü im st/U; (10.24) 


que l’on appelle coefficienc d’immunité au bruit. 

Entrance.— Ce coefficient que l’on appelle également facteur 
pyramidal de l'entrée (en anglais fan in) K,,: est égal au nombre d’en- 
trées logiques de l’élément logique intégré. L'augmentation du coef- 
ficient ÆXent (par exemple, du nombre de transistors dans la RTL 
ou du nombre d’émetteurs dans la TTL) est limitée non seulement 
par des facteurs constructifs et technologiques mais également par 
l'interaction entre les entrées, ainsi que par l’augmentation du temps 
de propagation (puisque chacune des entrées logiques introduit une 
capacité additionnelle). 

Sortance.— Le coefficient que l’on appelle également facteur 
pyramidal de la sortie (en anglais fan out) K- est le nombre admis- 
sible de charges’branchées sur la sortie de l'élément logique considéré. 
Par chaque charge on entend l’entrée d’un élément logique identique 
à l'élément considéré. L augmentation du coefficient K.,, est limitée 
par le courant de travail de l’élément logique, par la dispersion des 
paramètres, ainsi que par l’augmentation de la capacité de sortie 
totale et du temps de propagation qui en dépend. 

S'il s'avère nécessaire d'accroître les coefficients Kent et Korn: 
on branche à l'élément logique (respectivement aux entrées ou à la 
sortie) des étages tampons spéciaux que l’on appelle expanseurs 
d'entrée ou de sortie. | 

Des valeurs typiques des paramètres principaux des éléments 
logiques intégrés modernes sont rassemblées dans le Tableau 10.1. 
Ces valeurs illustrent lesFparticularités des divers types d'éléments 
logiques intégrés qui ont été signalées plus haut aux paragraphes et 
numéros correspondants. Actuellement, les plus rapides sont les 
circuits ECL et les circuits TTL Schottky (TTL/S) et les plus écono- 
miques les circuits MOS dynamiques et surtout les circuits CMOS 
et, parmi les bipolaires, les circuits [°L. 


$ 10.6. Bascules intégrées 


Comme cela a été dit au $ 8.10, à la base des bascules sont des 
portes à réaction positive. La figure 8.28, a montre qu’une bascule 
du type RS est constituée par deux paires de transistors. L'un des 
transistors de la paire est celui de commande et l’autre fait partie 
de læ boucle de réaction. Maintenant, après avoir étudié les éléments 
logiques, il est facile de voir que chacune des paires de transistors 
utilisés dans la bascule RS représente un circuit OU-NON à deux 
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entrées réalisé en logique DCTL. Pour plus de clarté, la figure 10.15 
montre la même bascule utilisant la représentation schématique 
standardisée des circuits OÙU-NON (v. fig. 10.1, d). 

La conclusion que nous venons de tirer a un caractère général: 
toute bascule est constituée par un ensemble d'éléments logiques 
convenablement reliés entre eux. Le nombre d'éléments logiques et 


Fig. 10.15. Bascule RS constituée par deux éléments logiques OU-NON 


les modes de leur connexion peuvent être différents. Il en sera donc 

de même des fonctions assumées par les bascules. Aussi, à côté des 

bascules RS existe-t-il de nombreuses autres variantes de bascules. 

Quant au type d'éléments logiques utilisés, il détermine les para- 

_ mètres de base tels que la rapidité de fonc- 

Q =S+RA tionnement, la puissance consommée, la capa- 
| r a cité de charge et autres. 

Puisque les schémas de principe, les para- 
mètres et les particularités des éléments logi- 
ques intégrés ont été examinés en détail au 
Fig. 10.46. Symbole Cours des paragraphes précédents, dans ce qui 

d'une bascule RS Suit, nous n allons indiquer, en règle géné- 

rale, que des schémas synoptiques (organi- 

grammes) des bascules pour ne pas distraire l’attention sur les détails 

des schémas de principe, d'autant plus que le grand nombre d’élé- 
ments logiques utilisés rend ces schémas assez complexes. 

10.6.1. Bascule RS.— L’organigramme logique d’une bascule R$ 
faisant appel aux éléments OÙU-NON est représenté par la figu- 
re 40.15. Sa formule et son symbole logiques sont indiqués à la figu- 
re 10.16. Les indices supérieurs r et nr + 1 désignent les valeurs de 
la grandeur © respectivement avant et après l’application des si- 
gnaux de commande {c’est-à-dire aux temps n et (n + 1)]. 

On sait que les niveaux de tensions obtenues sur les deux sorties 
de la bascule sont différents et s’inversent simultanément. C'est 


mu 
e 
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pourquoi, sur le symbole de la bascule, l’une des sorties est désignée 


par Q et l’autre par Q (l’inversion est indiquée comme d'habitude 
par un petit cercle sur le côté de sortie du rectangle). La sortie Q 
est dite principale : les valeurs de Q caractérisent l’état de la bascule 
dans son ensemble. Par exemple, si l’on dit que « la bascule est à 


l'état « À », ceci signifie que Q = 1 (respectivement Q = O0). 


Pour éviter des redites par la suite, vérifions la formule logique (fig. 10.16): 
si S—0, R—0, alors Q7# = 0 + 1.97 — Q?; 
si S—0, R—1, alors Q# = 0+0-.97 =0; 
si S—1, R—=0, alors Q7H—1+41.07—=1+07—=1. 


ue autre combinaison possible (S = 1 et R — 1) sera examinée un peu plus 
O1Ne 


En partant de ces combinaisons, nous tirons la conclusion sui- 
vante : Les signaux (par signaux on entend les valeurs « 1 ») appliqués 
aux entrées S et R assurent un état univoque de la bascule. Le signal 
S$ = 1 signifie Q = 1; le signal R — 1 signifie Q — 0. Quand le 
signal cesse, l’état pris par la bascule se conserve; il se conserve 
également si le même signal est répété. 

Examinons maintenant la combinaison $ = 1 et R = 1, c’est-à- 
dire l’application simultanée de « 4 » aux deux entrées. Quel que 
soit l’état précédent de la bascule, une telle combinaison de signaux 
d'entrée provoque, comme le montre la figure 10.15, la mise des 


deux sorties à un même niveau: Q =Q— 0. Cette circonstance 
indique déjà que la situation obtenue n'est pas normale. Mais la 
contradiction principale est qu'après la cessation des signaux S et À 
la bascule se trouve dans un état indéterminé : au premier instant, 
les deux paires d'entrées sont attaquées par des signaux zéro. Sous 
l’effet des fluctuations internes la bascule peut passer avec la même 
probabilité à chacun des deux états stables : Q — 1 ou Q = 0. Ceci 
a été analysé en détail au n. 8.9.2. La combinaison $ = 1, R — 1 
est donc interdite pour la bascule considérée, c’est-à-dire ne doit pas 
se rencontrer lors de l’utilisation de la bascule dans les organes des 
appareils. Une telle interdiction découle des considérations généra- 
les : on ne peut pas envoyer à la bascule simultanément deux ordres 
opposés : « mise à un ($)» et « mise à zéro (AR) ». 

Bien entendu, les bascules RS peuvent être réalisées non seule- 
ment avec des portes OU-NON mais également avec des portes 
ET-NON (par exemple, à base d'éléments logiques TTL). Les cir- 
cuits ET-NON s’obtiennent à partir des circuits OU-NON en rempla- 
çant toutes les grandeurs d'entrée et de sortie par des grandeurs com- 
plémentaires. Alors la structure de la bascule RS utilisant les portes 
ET-NON sera celle donnée à la figure 10.17, a. La formule logique 
pour cette structure reste la même que celle de la figure 10.16. Pour- 
tant, par rapport à la figure 10.15, la position de la sortie principa- 
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le Q s’est modifiée et les valeurs des grandeurs S et À à appliquer 
aux entrées doivent être inversées. Si l’inverseur est incorporé dans 
une porte logique, le symbole de la bascule devra comporter un 
cercle à l'entrée (fig. 10.17, b). 


Fig. 10.17. Bascule RS constituée par deux éléments logiques ET-NON: 


a, circuit obtenu à partir du circuit de la fig. 10.15 par inversion des grandeurs d’entrée 
et de sortie; b, même circuit à inverseurs d’entrée internes 


Les schémas de principe des bascules réalisées en logique [°L 
et TTL sont représentés par la figure 10.18. Le premier circuit 
(fig. 10.18, a) utilise des éléments logiques du type OU-NON et 
fonctionne en logique positive, et le second (fig. 10.18, b), utilise 


Fig. 10.18. Bascules RS à base d'éléments logiques I2L (a) et TTL (b) 


des éléments logiques du type ET-NON et travaille en logique négati- 
ve. 

10.6.2. Bascule RST.— La bascule RS examinée au numéro 
précédent appartient à la classe de bascules asynchrones dans les- 
quelles le changement d'état est provoqué par un changement de 
niveau à l'entrée correspondante. On utilise plus largement des 
bascules synchrones ou des bascules RST dans lesquelles le change- 
ment d'état ne se produit qu'après l’application d’impulsions d’horlo- 
ge spéciales (v. pour comparaison n. 10.4.3). Pendant les intervalles 
entre les impulsions d'horloge l’inversion des niveaux aux entrées S 
et À ne provoque pas de changement d'état de la bascule, elle « pro- 
gramme » seulement l’état auquel passera la bascule après l’applica- 
tion de l'impulsion d'horloge suivante. 

Dans la désignation de la bascule RST la lettre T' est liée aux 
impulsions d'horloge, mais l’entrée d'horloge elle-même est générale- 
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ment désignée par une lettre C (du mot anglais clock). La structure, 
le symbole et le diagramme temporel de fonctionnement d’une bascu- 
le RST sont montrés à la figure 10.19. 

On voit que la base de cette structure est constituée par la bascule 
RS déjà connue utilisant les portes ET-NON (fig. 10.17, a). Les 
entrées de cette bascule sont commandées à l’aide de deux circuits 
ET-NON supplémentaires qui assurent l’inversion des niveaux S 
et À lorsque l’impulsion d'horloge C est appliquée. En l'absence 


Fig. 10.19. Bascule RST: 


a, schéma synoptique; 6, symbole; c, diagrammes temporels 


d’impulsion d'horloge, c’est-à-dire pour C = 0, les portes ET-NON 
ne fonctionnent pas et l’état de la bascule RST reste inchangé. 
L'influence de l'impulsion d'horloge peut être caractérisée par la 
formule logique suivante: 


par QU IC (S + RQ"). (10.25) 


10.6.3. Bascule T.— Comme il a été montré au n. 8.9.3, les 
bascules ne peuvent fonctionner en régime de commande symétrique 
que si elles comportent une mémoire interne. Une telle mémoire 
réalisée au moyen de deux condensateurs a été illustrée par la figu- 
re 8.30. Or, comme nous le savons, l'emploi de condensateurs dans 
les circuits intégrés est indésirable, de sorte que la mémoire interne 
y est réalisée par l’emploi de circuits convenables et non pas de con- 
densateurs. 

La structure, le symbole et le diagramme temporel d’une bascule 
intégrée à commande symétrique (bascule T) sont représentés par la 
figure 10.20. Comme le montre cette figure, la bascule T est consti- 
tuée par deux bascules RST (47 et N) et un inverseur par lequel 
l'impulsion d'horloge est appliquée à la bascule N. La bascule M 
est dite maître et la bascule N esclave !. 

Pendant les intervalles entre les impulsions d’horloge (lorsque 
C = 0), les sorties des deux bascules sont à un même niveau: Q — 
—(,. Soit, par exemple, Q = @, = À (v. état initial à la fig. 
10.20, c). Pour que l'impulsion d'horloge provoque le changement 


1) Les termes anglais correspondants sont master et slave 
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d'état de la bascule maître (c’est-à-dire assure la valeur Q, = 0), 
il faut que ses entrées soient portées au préalable à des niveaux cor- 
respondants : $, — 0 et R, — 1. Cette fonction est assumée par des 
rétro-couplages croisés entre la sortie de la bascule esclave et l'entrée 
de la bascule maître. En effet, l'examen de la figure 10.20, a montre 


que S,—=0—0et R, = Q = 1. Ainsi, pendant l'intervalle entre 
les impulsions d'horloge la bascule maître est préparée au changement 


M N 


Fig. 10.20. Bascule T: 


a, Schéma synoptique; b, symbole; c, diagrammes temporels 


de son état et cet état change lorsque l’impulsion d'horloge suivante 
est appliquée (instant £, sur la fig. 10.20, c). 

Quant à la bascule esclave, son état ne peut pas changer pendant 
la durée d’action de l’impulsion d'horloge car son entrée d'horloge 


est pendant ce temps soumise au signal inhibiteur C — 0. Par consé- 


quent, les grandeurs de sortie Q et Q ne changent pas pendant la du- 
rée d'action de l’impulsion d'horloge, donc les grandeurs d’entrée S, 
et À, restent elles aussi inchangées. Cette dernière circonstance assure 
un basculement franc de la bascule maître. 

L'examen de la figure 10.20, a permet également de conclure que 
la commutation de la bascule maître s'accompagne du changement 
des niveaux $, et À, aux entrées de la bascule esclave. Ceci signifie 
que vers la fin de l'impulsion d'horloge la bascule esclave se trouve 
préparée au passage dans le nouvel état correspondant au nouvel état de 
la bascule maître. Ce passage se produit lorsque cesse l’impulsion 
d'horloge, c'est-à-dire lorsque le signal d’autorisation € = 1 est 
rétabli sur l'entrée d'horloge de la bascule esclave (instant f, sur 
la figure 10.20, c). 

Ainsi, dans la bascule T, chacune des impulsions d'horloge provoque 
le passage dans un nouvel état stable mais avec un retard égal à la 
durée de l’impulsion d'horloge !). L’équation logique de la bascule T 
peut s’écrire sous la forme suivante : 


QrH = CQ" + COQ”, (10.26) 


1) Le même décalage se produit également dans la bascule T « classique » 
à condensateurs de mémoire, v. fig. 8.30, b. 
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où CQ" est la valeur pendant la durée d'action de l’impulsion d’horlo- 


ge et COQ” la valeur après la cessation de cette impulsion. 

10.6.4. Bascule JK.— Les bascules JK1) sont les plus universel- 
les : Leurs entrées J et K (tout comme les entrées R et S) déterminent 
l'état désiré à la sortie, mais, à la différence des bascules RS, la 
combinaison J = 4, K — 1 est possible. D’après le principe de 
fonctionnement, les bascules JK sont des bascules synchrones, 
c’est-à-dire que l’exécution de l’ordre n’y intervient qu'avec l’impul- 


SD ZX = 


Fig. 10.21. Bascule JK: 


a, schéma synoptique; b, symbole; c, diagrammes temporels 


sion d'horloge C. La structure, le symbole et le diagramme temporel 
d’une bascule JK sont représentés dans la figure 40.21. 

On voit que la base de la bascule JK est constituée par une bascu- 
le T montée en « maître-esclave » avec cette particularité que les 
entrées $ et À sont bouclées sur les sorties par des rétro-couplages 
croisés non pas directement, comme dans la bascule T, mais par 
l'intermédiaire de deux portes ET dont l’une des entrées reçoit les 
niveaux de commande J et K. Pour la combinaison J = 1, K = 1, 
les portes ET se transforment en suiveurs des niveaux appliqués aux 
entrées 7 et 2. C'est pourquoi, avec une telle combinaison, la bascule 
JK se comporte comme une bascule T (intervalle #, — {, sur la figu- 
re 40.21, c). Pour les autres combinaisons des valeurs de J et X, 
le montage fonctionne en bascule RST (intervalle #, — £,) : le niveau 
J donne à la sortie Q = 1 et le niveau Æ assure Q = 0. 

L’équation logique de la bascule JK est de la forme: 


Qn1 = JQr® + KQ7. (10.27) 


En particulier, pour J = 4, K = 1 on obtient Q"+1 — Q" [régime 
de la bascule T, v. (10.26) pour C = 11]. 


}) Des mots anglais jump et keep. 
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$S 10.7. Mémoires 


En technique numérique et avant tout dans les calculateurs élec- 
troniques, les systèmes de mémoire occupent une place de choix. On 
distingue les mémoires externes et les mémoires internes. Les mémoires 
externes sont réalisées jusqu'à présent sur des bandes magnétiques 
ou sur des disques magnétiques: Les mémoires internes (c’est-à-dire 
les mémoires réunies, au point de vue constructif, aux blocs électro- 
niques de l’appareillage), qui étaient réalisées jusqu'à ces derniers 
temps avec des noyaux de ferrite à cycle d'hystérésis rectangulaire, 
utilisent actuellement presque exclusivement des circuits intégrés. 
Les mémoires externes à supports magnétiques se caractérisent par 
une durée de stockage indéfinie de l'information enregistrée, sans 
être alimentées, ainsi que par une capacité pratiquement illimitée en 
bits ?). 

Les mémoires internes sont destinées essentiellement à la conser- 
vation des données intermédiaires au cours des opérations arithmé- 
tiques et logiques (mémoires opérationnelles ou vives), ainsi qu’à la 
conservation de petits programmes standards nécessaires à la résolu- 
tion des problèmes types sur un calculateur numérique donné (mé- 
moires permanentes ou mortes). 

Les mémoires vives à lecture et écriture à accès aléatoire ou enco- 
re RAM (de l'anglais Random Access Memories) se caractérisent par 
la possibilité d'effectuer rapidement et alternativement l'entrée 
et la sortie (l'écriture et la lecture) de l'information et ceci avec 
l'accès à toute cellule distincte de la mémoire. 

Les mémoires mortes à lecture seule ou encore ROM (de l'anglais 
Read Only Memories) sont utilisées principalement pour la lecture 
de l'information qui y est enregistrée. Quant à l’écriture d’une infor- 
mation, elle se fait soit « une fois pour toutes », soit en tout cas très 
rarement. 

10.7.1. Mémoires vives (RAM). — Toute mémoire vive se compose 
de deux parties principales : du réseau-mémoire et des circuits a de com- 
mande que l’on appelle parfois périphériques. Le réseau-mémoire est 
la partie principale dans laquelle sont stockées des données (codes 
binaires). Quant aux périphériques, ce sont des organes d'entrée et 
de sortie de ces données, représentés par des décodeurs, amplifica- 
teurs, registres, clés, commutateurs et autres organes et circuits d’usa- 
ge général que nous n’examinerons pas. Portons notre attention sur 
le réseau-mémoire qui est la partie la plus spécifique de la mémoire 
vive. | 

Le réseau-mémoire se compose de cellules-mémoires (CM) dont 
chacune conserve un bit d’information (« 0 » ou « 1 »). Il est naturel 
que les cellules-mémoires soient réalisées à base de bistables dont la 


1) On appelle bit (de binary digit) l'unité élémentaire d’information pouvant 
prendre deux valeurs distinctes « 0 » ou « 4 » dans le système binaire. 
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propriété principale est la présence de deux états stables Q — 1 
ou Q =0. 

La figure 10.22 montre une organisation matricielle typique de 
la mémoire vive où chaque cellule-mémoire est placée aux « noœds » 
de la grille constituée par 
des lignes de mot X et Ÿ. 
Le nombre de cellules-mé- RTE L 
moires est égal au produit 
du nombre de lignes hori- 
zontales par le nombre de | 
lignes verticales (par exem- | 
ie 4 X A4 = LE allales) ie Gr! L 
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mot horizontale et à une 
ligne de mot verticale. De 
ce fait, l'application des 
tensions à des lignes hori- 


D Un ne ns D tn OS US RE PUR un Œ A = M 


| 5 
zontale et verticale déter- LBg 
minées (par exemple X,et 

Y,) assure le branchement 

sur les périphériques d’une frjture Lecture 


cellule-mémoire déterminée 

(dans notre exemple, de la Fig. 10.22. Mémoire vive matricielle 
CM,, qui est hachurée sur 

la figure 10.22). Dans cette cellule (à adresse unique X,Y:), 
on peut soit enregistrer un bit d’information nécessaire («0 » ou 
«1 . soit lire l'information écrite (dans la cellule CM;, est enregistré 
un « 4 »). 

L'écriture et la lecture s'effectuent à l’aide des lignes de bit LB, 
et LB, auxquelles sont reliées toutes les cellules-mémoires !). Les 
indices dont sont affectées les lignes de bit sont dans une certaine 
mesure arbitraires: les niveaux U° et U! peuvent être appliqués 
tant à la ligne de uns (LB,.) qu’à la ligne de zéros (LB,). C’est pour- 
quoi l'indexation ne prédétermine nullement le niveau logique d’une 
ligne mais constitue simplement une désignation conventionnelle 
du fait que l’une de ces lignes (LB,) est reliée aux sorties principales Q 


et l’autre (LB,;) aux sorties complémentaires Q des bascules. Pour 
l'enregistrement, les sorties de lecture sont débranchées et aux lignes 
de bit est appliquée l’une de deux combinaisons (01 ou 10) suivant 
le nombre à enregistrer dans la cellule-mémoire (sur la figure 10.22, 
les niveaux indiqués dans les cages sont ceux des sorties principales 
des cellules-mémoires). Pour la lecture, les entrées d'écriture sont 
débranchées et les niveaux caractérisant l’état de la cellule-mémoire 


7) Les triangles figurés aux entrées et aux sorties des lignes de bit désignent 
des dispositifs de commutation qui établissent (ou interrompent) la liaison 
entre les lignes de bit et les organes de commande (v. plus loin). 
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correspondante sont envoyés par l'intermédiaire d’amplificateurs, 
dans des organes extérieurs correspondants. 

Les cellules-mémoires utilisées dans les mémoires vives peuvent 
être des plus variées. Quelques exemples de telles cellules sont 
montrés à la figure 10.23. 

La cellule à transistors PMOS (fig. 10.23, a) est réalisée suivant 
la structure classique d'une bascule RS à portes de commande T5 
et T6. Ces portes sont normalement bloquées et la cellule est débran- 
chée des lignes de bit. Lorsqu'une impulsion négative —Ey est 


Fig. 10.23. Cellules de mémoire vive: 


a, statique à transistors MOS monocanaux; b, dynamique à transistors MOS monocanaux; 
c, statique à transistors multi-émetteurs bipolaires 


appliquée à la ligne de mot, les portes T5 et T6 se débloquent et 
branchent la cellule sur les lignes de bit. Dans ce cas, les niveaux Q 


et Q enregistrés dans la cellule sont appliqués aux lignes de bit. 
Au régime d'écriture à la ligne de mot est également appliquée 
l'impulsion —Æ, et aux lignes de bit des niveaux nécessaires (oppo- 
sés) qui mettent la cellule dans l’état correspondant. Aïnsi, aux deux 
régimes l’impulsion appliquée à la ligne de mot joue le rôle de l’im- 
pulsion d'horloge. 

La figure 10.23, b représente une cellule-mémoire dynamique 
à transistors MOS dans laquelle la conservation d’un bit d’informa- 
tion est assurée par les capacités C, et C, (constituées généralement 
par des capacités parasites des transistors MOS). Les méthodes utili- 
sées pour l’écriture et la lecture sont les mêmes que dans la cellule 
précédente. Supposons que pour l'écriture les lignes de bit LB, et 
LB, soient portées respectivement aux niveaux —Æ4 et 0. Le ni- 
veau —£ , sera transmis via la porte T4 à la grille du transistor T1 
et le fera entrer en conduction. La grille du transistor T2 sera portée 
au niveau 0, si bien que ce transistor sera bloqué. Les tensions agis- 
sant sur les capacités auront pour valeurs: Uoi = —E, Ucs = 0. 
Si le courant résiduel du transistor T2 bloqué est suffisamment petit, 
la décharge de la capacité C, sera très lente, donc les tensions —£; 
et O seront longtemps conservées aux sorties de la cellule (sur les 
drains). Pendant cette durée de stockage l'information enregistrée 
dans la cellule peut être lue plusieurs fois (bien que pendant la lectu- 
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re la capacité se trouve shuntée par les circuits de lecture, ce qui 
accélère sa décharge). Pour maintenir la tension nécessaire aux bor- 
nes de la capacité, malgré sa décharge inévitable, on procède à la 
régénération, c'est-à-dire à une réinscription périodique du même 
code. Les RAM dynamiques sont beaucoup plus économiques que les 
RAM statiques parce qu’elles n’ont pas de source d'alimentation et 
donc ne consomment aucune puissance au cours du stockage. 

Les cellules-mémoires à transistors MOS sont plus économiques 
et plus compactes, mais moins rapides que les cellules-mémoires 
à transistors bipolaires. C'est pourquoi, bien que les RAM à tran- 
sistors MOS soient très répandues, les RAM à transistors bipolaires 
trouvent elles aussi de nombreuses applications: Un exemple:de cel- 
lule d’une telle RAM, équipée de transistors multi-émetteurs, est 
montré à la figure 10.23, c. L'écriture et la lecture se font suivant 
les mêmes principes que dans les mémoires précédentes, à cette diffé- 
rence près que les niveaux logiques et l'impulsion de code (d'horloge) 
sont de polarité positive. 


Supposons ‘qu'au régime de stockage le transistor T1 soit saturé et le tran- 
sistor T2 bloqué, alors U,, = U* et U,, Æ 0. Si les lignes de bit sont portées à 
un faible (0,1 à 0,2 V) potentiel d’« entretien », la jonction émettrice E:, sera 

ratiquement bloquée et tout le courant passera par £,,; dans le transistor T2 
es deux jonctions émettrices seront bloquées. 

Lors de la lecture, lorsque la tension positive £, est appliquée à la ligne 
de mot, l'émetteur Æ,, se bloque et le courant du transistor T1 est dirigé dans 
la ligne LB, à travers l'émetteur E:, qui conserve son potentiel bas; la-ligne 
LB, reste hors tension. | | nu 

Pour l'écriture, la tension +EÆ, est appliquée en même temps que l'im- 
pulsion de code à celle des lignes de bit qui est reliée au transistor à bloquer. 
Dans notre exemple, si la tension £, est appliquée à la ligne de bit LB,, le tran- 
sistor T£ restera bloqué et l’état de la cellule-mémoire ne changera pas. Si la 
tension E, est envoyée dans la ligne LB,, les deux émetteurs du transistor TZ 
seront.bloqués. Dans ce cas, le courant passera par la base du transistor T2 
dans l'émetteur £., qui est porté au potentiel bas de la ligne LB,. Il en résul- 


tera le déblocage du transistor T2, c'est-à-dire le changement d’état de la cel- 
lule-mémoire. 


Les paramètres de base des mémoires vives à circuits intégrés 
sont les suivants: | 

— Capacité d'information en bits: ce paramètre caractérise la 
densité d'intégration des éléments dans la pastille. | 

— Consommation par bit: c’est la puissance totale, consommée 
au régime de stockage, rapportée à 1 bit.. 

— Cycle de lecture ou d'écriture: c'est le temps nécessaire entre 
deux opérations successives d'écriture ou de lecture. Le paramètre 
inverse est la fréquence maximale de cycles. Les deux paramètres 
peuvent être légèrement différents pour la lecture et pour l'écriture. 
. — Prix au bit: c'est le prix total de la pastille divisé par la 
capacité en bits..Ce paramètre est l’un des décisifs pour les évalua- 
tions comparatives. 
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Tableau 10.2 


Principaux paramètres des mémoires vives à circuits intégrés 


A transistors bipolaires 


À transistors MOS 


Paramètre stati- 


ques CMOS 


dynamiques 


1024 à | 1024 à | (4 à 16)-103 


Capacité en bits 1024 à | (4 à 64)-103 | 1024 à 
| 4096 4096 4096 4096 


Consommation par 


bit mW) 0,5 à Î 0,02 à 0,1 D red 0,3 à 0,8] 0,5 à 2 0,0% 
Cycle (ns) 100à 500! 100 à 1000 } 50 à 500! 10 à 20 | 5 à 10 200 
Prix au bit (unités 

relatives) 5 à 10 1 à 2 10 à 50 | 20 à 50 | 50 à 100 10 


Ces paramètres sont rassemblés dans le Tableau 10.2 pour quel- 
ques variantes types des mémoires vives à circuits intégrés. La com- 
paraison de ces paramètres permet de tirer les conclusions suivantes. 

Dans leur ensemble, les mémoires vives à transistors MOS sont 
supérieures aux mémoires à transistors bipolaires d’après la capacité 

d’information, la consomma- 

LB3 128; 1LB, 1 LB tion par bit et le prix au bit, 

mais elles leur cèdent en 
rapidité de fonctionnement. 
Parmi les mémoires vives à 
transistors bipolaires une pla- 
ce à part est occupée par les 
mémoires réalisées en logique 
IL qui se rapprochent, d’a- 
près la capacité d'information 
et la consommation par bit, 
| des mémoires à transistors 

Fig. 10.24. Mémoire morte à diodes MOS. Parmi ces dernières la 

consommation minimale par 
bit est propre aux mémoires à transistors CMOS et le prix mini- 
mal aux mémoires dynamiques. De toutes les mémoires à transistors 
bipolaires les plus rapides sont celles réalisées en logique ECL. 

10.7.2. Mémoires mortes (ROM).— Comme il a déjà été dit ces 
mémoires, qui sont encore appelées mémoires permanentes, mémoires 
passives, ou mémoires fixes, se caractérisent par le fait que l’enre- 
gistrement d'une information se fait soit une fois pour toutes, soit 
représente une opération spéciale effectuée très rarement. L'’utilisa- 
tion d'une mémoire morte consiste donc à lire une information en- 
registrée. 

Le schéma type d’une mémoire morte à diodes est montré à la 
figure 10.24. La structure en est connue: c’est une matrice dont les 
rangées sont constituées par les lignes de mot et Îes colonnes par les 
lignes de bit. Chacune des lignes de mot conserve un code déterminé: 


LMp 


NB TR EZ 
LM; 


Fntrée 


Décodeur d'adresse 
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0011, 0100, etc., comme l'indique la figure. L'enregistrement du code 
(effectué en principe une seule fois) est obtenu à l’aide de diodes con- 
nectées entre les lignes de mot et celles des lignes de bit qui doivent 
contenir (lors de la lecture) un 1 logique. 

Supposons que le décodeur d’adresse ait choisi la ligne de mot 
LM, (le signe « + » sur la figure 10.24). Alors, la tension appliquée 
à cette ligne sera transmise à la ligne de bit LB,, tandis que la ten- 
sion sur les lignes de bit LB,, LB, et LB, sera nulle. Ceci signifie 
que la lecture parallèle de l'information sur toutes les quatre lignes 
de bit donne le code (mot) 0100 enregistré dans la rangée choisie. 


LB 


+Üm 


EE 
a) Ré 


Fig. 10.25. Cellules de mémoires mortes: 
a, à transistor bipolaire; b, à transistor MOS 


Lors de la fabrication des matrices intégrées pour les mémoires 
mortes il n’est pas raisonnable de placer les diodes d'emblée en des 
nœuds où elles forment des codes nécessaires. La nomenclature de 
matrices contenant de différentes variantes de codes est très variée, 
alors que le tirage de chaque variante est trop petit, non justifiable 
économiquement. C’est pourquoi, les diodes sont réalisées dans tous 
les nœuds de la matrice qui est livrée vierge. Chaque utilisateur en- 
registre lui-même l'information dont il a besoin dans les mémoires 
livrées vierges. À cet effet, il détruit les connexions des diodes qui 
se trouvent aux points d'emplacement des zéros logiques (en les 
faisant fondre à l’aide de dispositifs spéciaux). De telles diodes à 
connexions détruites sont indiquées sur la figure 10.24 en traits 
interrompus. La destruction des connexions se fait individuellement, 
en faisant passer par.la diode correspondante une pointe de courant. 
intense pour laquelle la diode n’est pas prévue (au régime normal). 
Pour assurer la destruction des connexions seules et protéger contre 
la fusion les parties voisines des lignes de mot et de bit, les con- 
nexions sont rendues plus résistantes et plus facilement fusibles que 
les lignes. | 

Bien que les mémoires mortes à diodes soient très simples, elles: 
ont un inconvénient : le courant nécessaire dans les lignes de bit doit. 
être assuré par le décodeur qui transmet ce courant à travers la ligne: 
de mot. Pour rendre plus facile le fonctionnement du décodeur, on 
remplace les diodes par des éléments amplificateurs, c’est-à-dire: 
par les transistors. Deux exemples types sont montrés à la figure: 
10.25. En cas d'emploi des transistors bipolaires. (fig. 10.25, a), 
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la ligne de mot assure le passage du courant de base qui est (B + 1) 
fois plus petit que le courant d’émetteur qui alimente la ligne de 
bit. Par conséquent, la puissance nécessaire du décodeur se trouve 
réduite de plusieurs dizaines de fois. Un gain encore plus élevé est 
obtenu lorsqu'on utilise les transistors MOS (fig. 10.25, b), car le 
circuit de grille ne consomme en général aucun courant. L'emploi 
de transistors MOS ouvre de nouvelles perspectives dans l’utilisa- 
tion des mémoires mortes. 

Premièrement, pour l'enregistrement d'une information on peut 
utiliser non la destruction des connexions mais un procédé plus 
« fin ». La matrice de mémoire morte (à transistors MOS en tous les 
points-mémoires) est livrée par le fabricant sous forme de produit 
semi-ouvré: sans métallisations des grilles. L'utilisateur effectue 
lui-même la dernière photolithographie. Ce faisant, il utilise un 
cliché qui assure la métallisation des grilles seulement des transistors 
qui doivent transmettre un « { » à la ligne de bit. Les grilles des 
autres transistors ne seront pas reliées aux lignés de mot, de sorte 
que ces transistors. seront inopérants. 

Deuxièmement, l'emploi de transistors MOS permet de réaliser 
des mémoires mortes dites. semi-permanentes ou programmables (ROM 
programmables ou PROM) dans lesquelles on peut changer, de temps 
à l'autre, l'information enregistrée. Une telle possibilité est bien 
précieuse pour l'utilisateur bien que sa réalisation pose certaines 
difficultés techniques. L'idée générale.qui est à la base de PROM 
consiste à faire varier de façon réversible la tension de seuil d’un 
transistor MOS. Si, par exemple, on fait de sorte que | VU, | >> Uim 
(fig. 10.25, b), le transistor ne sera pas débloqué par les impulsions 
de mot, c’est-à-dire sera Ds inexistant. En même temps, 
les autres transistors dont | U, | < Urm fonctionneront normale- 
ment. 

Actuellement il existe deux procédés pour commander la tension 
de seuil. Lés deux sont basés sur l'introduction de charges supplé- 
mentaires dans le diélectrique. Le premier procédé consiste à utiliser 
les transistors MNOS décrits au n. 7.8:4. Dans ces transistors, l’intro- 
duétion et l'extraction de charges s’obtiennent à l’aide d’ impulsions 
de häute tension de polarité inverses que l’on applique à la grille 
(fig. 7.33, b). Le deuxième procédé, que l’on utilise en cas d'emploi 
‘dé transistors MOS « ordinaires » à diélectrique monocouche, con- 
siste à attaquer la grille par une tension suffisamment forte pour 
provoquer un claquage par avalanche du diélectrique et assurer par 
là même une accumulation des électrons. Il en résulte une variation 
de la tension de seuil. La charge des électrons se conserve pendant 
un temps assez long comme dans les transistors MNOS (au besoin 
la charge peut être périodiquement rétablie): Pour recharger d’infor- 
mations différentes il faut. éliminer les. électrons du diélectrique. 
On l’obtient en éclairant la mémoire avec de la lumière ultraviolette 
qui provoque un effet photo-électrique, C rest-à-dire l’ extraction des 
électrons du diélectrique. LL de 
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$ 10.8. Circuits intégrés à grande échelle 


= Le 


La tendance à élever le degré d'intégration .se manifestait dès 
l'avènement de la microélectronique. Au début, on plaçait chaque 
élément logique dans un boîtier individuel. Puis, en augmentant le 
nombre de sorties, on a commencé à placer plusieurs éléments dans 
un seul boîtier. Ceci a permis de réduire le nombre total de boîtiers 
utilisés dans un appareil donné mais n’a pas conduit à une nouvelle 
étape dans le développement des circuits intégrés. Une étape quali- 
tativement nouvelle n’a commencé qu'avec la réunion des circuits 
intégrés simples (SSI) ‘), réalisés sur une seule pastille, en circuits 
fonctionnels complexes à l’aide des métallisations de même qu’on 
relie entre eux les éléments distincts au sein des circuits intégrés 
eux-mêmes. Cette étape se caractérise par l’apparition des circuits 
intégrés à moyenne.échelle (MSI) ?) d’abord et des circuits intégrés 
à grande échelle (LSI) *) ensuite. On peut dire que l'intégration à 
grande échelle est basée sur l'intégration dans une même pastille 
des circuits à faible niveau d'intégration. 

10.8.1. Caractéristique générale des circuits intégrés à grande 
échelle.— Des exemples classiques des circuits intégrés simples 
sont les portes logiques de type RTL, TTL et autres. Une place 
intermédiaire entre les circuits SSI et les circuits MSI est occupée 
par les bascules JK qui comprennent 8 à 10 portes logiques. Dans la 
catégorie de MSI proprement dits se rangent les additionneurs, 
les compteurs, les mémoires vives et les mémoires mortes ayant une 
capacité de 256 à 1024 bits et autres. Comme exemple de circuits 
intégrés à grande échelle on peut citer les mémoires de 4 bits et plus, 
les unités arithmétiques et logiques, les circuits de commande des 
ordinateurs électroniques et les filtres numériques. Le plus haut 
degré d’intégration est atteint dans des structures homogènes, les 
mémoires, où il s'élève actuellement à plus de 100 000 éléments 
par pastille. De tels circuits sont dits à très grande intégration ou 
encore VLSI (very large scale integration). 

L'emploi de circuits LSI s'accompagne d’une brusque améliora- 
tion de toutes les caractéristiques principales par rapport à des en- 
sembles fonctionnels réalisés avec des circuits intégrés distincts. 
En effet, l'intégration de CI dans une même pastille conduit à une 
diminution du nombre de boîtiers, dù nombre d'opérations d’as- 
semblage et de montage et du nombre de connexions extérieures qui 
sont le moins fiables. L’intégration de CI offre également d’autres 
avantages: une réduction du nombre total de plots de soudure (et 
donc un gain en surface), une réduction de la longueur des connexions 
(ce qui augmente la rapidité de fonctionnement et améliore l’immu- 


1) De l'anglais single scale integration. 
2) De l'anglais medium scale integration. 
8) De l’anglais large scale integration. 
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nité au bruit) !), ainsi qu’une plus faible dispersion des paramètres 
parce que tous les CI sont placés sur une même pastille et réalisés au 
cours d’un cycle technologique unique. 

Le niveau d'intégration peut être élevé par deux voies: en aug- 


_——- 


mentant la densité d'éléments (c'est-à-dire en diminuant leur surface, 


y compris la Surface des métallisations) et en augmentant les dimen- 
sions de la pastille. Les deux voies sont liées à la résolution de problé- 
mes technologiques complexes : il est nécessaire d'élever le pouvoir 
de résolution de la lithographie, de stabiliser les régimes technologi- 
ques, d'assurer une hygiène spéciale de travail, de réduire la densité 
de défauts sur la surface du silicium, etc. Certains problèmes ayant 
trait à la fabrication et au contrôle des circuits LSI sont examinés 
plus loin au n. 10.8.2. 

Remarquons que la réunion des circuits SSI en un circuit LSI 
ne se ramène pas uniquement à la réalisation des métallisations cor- 
respondantes en laissant inchangée la structure individuelle de cha- 
que circuit SSI. Les circuits LSI modernes se caractérisent par une 
intégration dite fonctionnelle ou physique. Par intégration fonctionnel- 
le on entend l'utilisation d’une même portion de la pastille pour 
la réalisation de plusieurs fonctions. Un exemple magnifique en est 
fourni par les circuits logiques bipolaires à injection (fig. 10.10). 
Dans ces circuits, la couche nr déposée par épitaxie sert de base pour 
un transistor p-n-p et, à la fois, d'émetteur pour des transistors 
n-p-n, alors que la base d’un transistor n-p-n est à la fois le collec- 
teur d’un transistor p-n-p. L'intégration fonctionnelle permet d’ac- 
croître sensiblement la densité d'éléments parce qu’elle rend inutiles 
de nombreux caissons isolés et de nombreuses connexions intérieures. 

La réalisation de circuits LSI a également posé toute une série 
de problèmes relatifs à la synthèse des circuits, non moins sérieux 
que les problèmes technologiques. De plus, les deux catégories de 
problèmes s’enchevêtrent de la façon la plus étroite, c’est-à-dire que 
lors de la conception des circuits LST les questions « qu'est-ce qu’on 
doit produire » et « comment doit-on produire » doivent être résolues 
simultanément l’une en liaison intime avec l’autre. 

Une des premières questions qui se pose lors de la conception 
des circuits LSI est leur complexité justifiable techniquement et 
économiquement. Une complexité suffisante (permettant de mettre 
à profit les avantages du haut degré d'intégration) doit s’allier à une 
universalité suffisante (assurant un volume de production économi- 
quement justifiable). La pratique montre qu'une solution de compro- 
mis consiste à utiliser des éléments polyvalents, tout en assurant 
leur redondance. 

En effet, si le nombre de CI placés sur une pastille est plus grand 
que cela n’est nécessaire pour la réalisation d’une fonction détermi- 


1) Lorsqu'on passe des circuits SSI aux circuits LSI, la longueur moyenne 
des connexions sur une plaquette imprimée diminue de 100 à 1 cm et le temps 
de retard moyen dans les connexions (pour une vitesse de propagation du signal 
égale à 1019 cm/s) décroît de 10 à 0,1 ns. 
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née, ceci signifie. qu'en effectuant. des. métallisations différentes on 
peut obtenir, à l’aide d’une seule et même collection de circuits SSI, 
des circuits LSI pouvant assumer des fonctions différentes. La redon- 
dance permet également de faire varier les fonctions d'un même 
circuit LSI par commutation électrique des circuits SSI constitu- 
tifs;, cette commutation peut se faire suivant des programmes indi- 
viduels. Cette voie est typique des circuits LSI modernes; elle est 
considérée comme la possibilité de remplacer le logiciel des calcula- 
teurs électroniques par des composants électroniques, c’est-à-dire 
d’etfectuer la programmation directement à l’aide de circuits LSI. 
C'est précisément suivant ce principe que sont réalisés les circuits 
LSI des microprocesseurs ; associés aux mémoires, ils constituent la 
base de la technique numérique moderne. 

Un exemple typique de circuits polyvalents est la mémoire morte 
(fig. 10.24). Supposons que le choix des lignes de mot LM, . . . LM; 
exige d'appliquer à l’entrée du décodeur respectivement les codes 
binaires 0000 ; 0001; 0010 ; O011 (c’est-à-dire les nombres 0; 1; 
2: 3)et que les codes binaires énrégistrés dans les. rangées. corres- 
pondantes de la matrice sont ceux de la figure 10.24 (c'est-à-dire les 
nombres 3; 4; 7; 12). Donc, en appliquant à l'entrée le nombre 2 
par exemple, on obtient à la sortie le nombre 7, etc. On vérifie sans 
peine que la mémoire morte exécute dans ce cas la fonction y — 
— x? + 3, En enregistrant dans les rangées de la matrice d’autres 
collections de nombres, on peut réaliser une autre fonction quel- 
conque. 

10.8.2. Problèmes relatifs à l'élévation du degré d’intégration.— 
L'expérience de conception des circuits LSI a mis en évidence cer- 
tains problèmes généraux qui limitent l’élévation du degré d’intégra- 
tion et qui doivent donc être résolus d’une façon ou d’une autre au 
cours du développement ultérieur de la microélectronique. 

Evacuation de la chaleur.— Pour des dimensions données des 
éléments, le degré d’intégration peut être élevé par augmentation 
de la densité des éléments, c’est-à-dire en réduisant la distance entre 
les éléments situés sur la pastille. Il en résulte inévitablement une 
croissance de la puissance spécifique dissipée par unité de surface. 
Dans les circuits intégrés sur silicium de construction moderne, la 
puissance spécifique par pastille ne dépasse pas 5 W/cm2. Ceci signi- 
fie que la puissance admissible pour une pastille de 4 mm° ne dépasse 
pas 200 mW. Pour une puissance moyenne de 5 mW consommée 
par un seul élément logique on n'arrive pas à placer sur une telle 
pastille plus de 40 éléments logiques. 

Une voie naturelle à suivre pour éliminer cette restriction est 
l'emploi des transistors au microrégime et donc des circuits travail- 
lant en ce régime. Par exemple, pour pouvoir placer 1000 portes sur 
une même surface de 4 mm°, il convient d'utiliser des éléments 
logiques dont la consommation n’est pas supérieure à 0,2 mW, 
c'est-à-dire des éléments de type [°L ou CMOS (v. Tableau 10.1). 

Il se peut, certes, que pour des dimensions données de la pastille 
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le degré d'intégration désiré ne puisse être atteint avec aucune 
logique. Dans de tels cas il n’y a rien à faire qu’à augmenter la sur- 
face de la pastille. En principe, cette voie ouvre de larges possibili- 
tés, mais son utilisation pratique est limitée. 

Les limitations sont imposées par des dislocations de réseau 
superficielles inévitables du semi-conducteur (v. $ 2.2). Toute dislo- 
cation dans les limites d’un circuit LSI signifie qu’un transistor ou 

le CI qui l'utilise ou même 

tout le circuit LSI doit être 

+. mis au rebut. L'augmentation 
PES La sa de la surface des pastilles 
entraîne donc une augmen- 
tation du pourcentage de pas- 


a tilles défectueuses et une ré- 

OR duction du pourcentage de pas- 

TR tilles en bon état (fig. 10.26). 

NON ne Au fur et à mesure que la 

5 10 15 20 25 30 s,mm2 technologie de fabrication de- 


vient plus perfectionnée, le 

Fig. 40.26. Limitations imposées à la taux de dislocation et les di- 
surface d'une pastille : mensions des éléments intégrés 

1) en 1974; 2) en 1978 diminuent. Ces circonstances 
contribuent à élever le pour- 

centage de pastilles bonnes (PPB) pour une surface donnée de la 
pastille. Pourtant, dans chacune des étapes technologiques, la surface 
minimale de la pastille est limitée par la valeur admissible du PPB. 
Par exemple, si l’on admet PPB = 5 %, les courbes 2 de la figu- 
re 10.26 montrent que S < 22 mm° pour des circuits LSI à transistors 
bipolaires et $ < 33 mm? pour des circuits LSI à transistors MOS. 
Pour de telles surfaces, la puissance admissible est de 1 à 1,5 W. 

Dans certains cas on tente d'utiliser un refroidissement artificiel 
des circuits LSI ou des supports sur lesquels ils sont montés. Pour- 
tant une telle solution n’est pas d’une application universelle et est 
loin d’être toujours économiquement justifiable. 

Interconnexions.— La structure interne des circuits LSI est si 
complexe que le constructeur ne peut pas élaborer, pendant un temps 
raisonnable, la topologie (position relative) et le dessin des intercon- 
nexions optimales des éléments (avec une longueur totale minimale 
et un nombre minimal de croisements). 'A cet effet, on doit comparer 
des milliers de variantes, ce qui peut être pratiquement réalisé 
seulement sur des ordinateurs électroniques d’après un programme 
spécialement élaboré. 

L'expérience montre que dans la plupart des circuits LSI on 
n'arrive pas à réaliser les métallisations des connexions dans un seul 
plan, sans croisements. Les circuits LSI se caractérisent donc par 
des interconnexions multicouches situées généralement dans 2 ou 3 
plans. L’isolement des couches l’une de l’autre et les connexions 
nécessaires entre les métallisations des différentes couches consti- 
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ee un problème technologique particulier, propre aux circuits 
I. 

Actuellement, les deux problèmes indiqués — la conception 
programmée des métallisations sur ordinateur et la technologie des 
interconnexions multicouches — peuvent être considérés comme ré- 
solus. Mais il reste un problème important qui n’a pas encore reçu 
de solution définitive et qui peut s’énoncer comme une alternative: 
doit-on réaliser les métallisations avant ou après le contrôle final 
du bon état des circuits LSI. On distingue donc deux méthodes des 
interconnexions. 

Méthode des interconnexions fixes.— Dans cette méthode les 
interconnexions sont réalisées avant le contrôle des circuits LSI, 
à l’aide d’un seul cliché qui assure un dessin déterminé des métalli- 
sations. Si la structure d’un circuit LST comporte des défauts, on ne 
le constate qu’au cours du contrôle suivant, de sorte qu’une partie 
considérable de toutes les métallisations pourrait se révéler inutile. 

Méthode des interconnexions sélectives.— Cette méthode consiste 
à utiliser une pastille dite de base qui contient un nombre de circuits. 
SSI plus grand que cela n’est nécessaire pour assumer des fonctions 
désirées. Par exemple, si pour l’exécution d’une fonction quelconque 
il faut mettre en jeu neuf circuits simples, la pastille de base en 
contiendra 12 ou 16. Avant de réaliser les métallisations on procède: 
au contrôle de tous les CI faisant partie du circuit LSI et on compose: 
une carte de bon état. On prépare un jeu de clichés qui assure plu- 
sieurs variantes de métallisations suivant les CI défectueux. En 
choisissant un cliché convenable, compte tenu de la carte de bon état, 
et «en passant outre » aux CI défectueux lors de la réalisation des 
métallisations, on peut garantir le bon état du circuit LS. 

La méthode de la pastille de base permet d'obtenir un pourcentage 
beaucoup plus élevé de pastilles bonnes. Pourtant on y arrive aw 
prix de dépenses supplémentaires pour le contrôle de 100 % de CI 
et pour la conception et la fabrication du jeu de clichés. En outre, 
pour pouvoir contrôler chaque CI, on doit munir ses sorties de plots 
de contact, ce qui conduit à une augmentation notable de la surface. 

Contrôle des paramètres.— Le contrôle électrique des paramètres 
d’un circuit LSI avant la mise en boîtier s'effectue à l’aide de sondes 
de mesure que l’on appuie sur les plots de soudure qui serviront de 
connexions extérieures. Les sondes sont des fils métalliques fins 
dont le diamètre de la pointe est de l’ordre de 5 à 10 um. Les sondes 
sont réunies en têtes, une sorte de « balais » à fils dont chacune des 
sondes touche un plot de soudure correspondant aux dimensions de 
100 X 100 um. Les fonctions assumées par un circuit LSI étant 
plus complexes, le nombre de ses sorties est nettement plus élevé 
que «dans les circuits SSI : de 32 à 64 et même plus. Si l’on adopte, 
aux fins d'illustration, 50 sorties et on tient compte du fait que sur 
chacune d’elles la grandeur de sortie peut prendre deux valeurs 
(« 0» ou « 1») il faudra effectuer, pour une vérification complète 
du bon fonctionnement d’un circuit LSI (seulement au régime stati- 
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que), 25 & 10 mesures. Si la durée de chaque mesure est égale 
à 1 us, le contrôle d’un seul circuit LST prendra près de 25 ans. 

Il s’agit donc non seulement d’automatiser le contrôle mais éga- 
lement de simplifier ses méthodes. Les mesures doivent s'effectuer 
nécessairement par prélèvement : le nombre de mesures témoignant 
de l’aptitude à l'emploi des circuits LSI (avec une probabilité donnée) 
est généralement de l’ordre de 200 à 300. 

Le choix des paramètres à contrôler, la suite et les règles (algo- 
rithmes) des essais, ainsi que l’élaboration des appareils correspon- 
dants et des programmes (pour ordinateurs), posent parfois un prob- 
lème qui n’est pas moins complexe que la conception du circuit 
LSI lui-même. 

Limitations physiques imposées aux dimensions des éléments. — 
Dans les circuits LSI modernes, les dimensions de certaines portions 
sont de l’ordre de 2 à 5 um et la tendance est à les réduire davantage. 


Fig. 10.27. Limitations imposées aux dimensions minimales des éléments des CI: 


-a, fluctuations de la distribution de l’impureté; b, tolérances de fabrication ; c, Croissance 
de l’intensité de champ 


Pourtant cette tendance se heurte à des limitations de nature physi- 
que. Ces limitations sont illustrées, sous une forme simplifiée, à 
la figure 10.27. 

Premièrement, lorsque la surface diminue, une distribution non 
uniforme (statistique) de l’impureté dans le semi-conducteur com- 
mence à se faire sentir. Soit la configuration de la couche d’émetteur 
illustrée par des carrés de la figure 10.27, a. Si la surface est grande 
{carré 1), le nombre d’atomes d’impureté dans deux carrés identiques 
est pratiquement le même. Au contraire, si la surface est petite (car- 
rés 2 et 3), le nombre d’atomes peut être nettement différent (trois et 
quatre sur la figure 10.27, a). Par conséquent, les concentrations en 
impureté des émetteurs et donc les taux d’injection seront différents 
[v. (4.22)]. L'analyse montre que ce facteur devient important pour 
un côté du carré inférieur à 1 um. 

Deuxièmement, la diminution des dimensions linéaires fait 
croître le rôle des tolérances de fabrication (fig. 10.27, b). Par exem- 
ple, si l’erreur de photolithographie est de 0,2 um, la différence 
entre les surfaces des éléments sera peu importante (de 20 %) pour 
des dimensions linéaires de 5 um (grand carré) mais de 2,3 fois pour 
des dimensions linéaires de 1 um (petit carré). 
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Troisièmement, lorsque les dimensions linéaires diminuent, les 
intensités des champs électriques dans les couches semi-conductrices 
augmentent (fig. 10.27, c). Pour une tension U — 0,2 V, l'intensité 
de champ est relativement faible (400 V/cm) dans une couche de 5 um 
d'épaisseur, alors que dans une couche de 0,2 um elle s’élève à 
104 V/cm, c’est-à-dire dépasse l'intensité critique (v. p. 52). Il en 
résulte des propriétés non linéaires de la couche semi-conductrice. 

On montre également que pour des dimensions linéaires infé- 
rieures à À ou 2 um les fluctuations de bruit, le rayonnement cosmi- 
que et le fond radioactif naturel de la Terre commencent à jouer eux 
aussi un rôle non négligeable. 

Compte tenu de ce que les possibilités de la photolithographie 
ordinaire se situent elles aussi au niveau de 0,7 à 1 um, on peut dire 
que les aspects physiques et technologiques caractérisant le domaine 
des dimensions inférieures à { um permettent de parler de ce domaine 
comme d'une « microélectronique submicrométrique » constituant 
une branche indépendante des sciences et de la technique. 

10.8.3. Circuits hybrides LSI.— Ce type de circuits LSI n’est pas 
une alternative des LSI monolithiques. On doit le considérer plutôt 
comme une solution adéquate constructive utilisée lors de la con- 
ception des appareils microélectroniques modernes. 

La différence principale entre un circuit hybride simple et un 
circuit hybride LSÏI est que dans le premier les composants rapportés 
types sont représentés par des diodes et transistors nus, et le second, 
ce sont des SSI et LSI nus. En outre, la structure des circuits hybri- 
des LSI est plus complexe que celle des circuits hybrides SSI. En 
particulier, les circuits hybrides LSI utilisent souvent des intercon- 
nexions multicouches comme c’est le cas des circuits LSI monoli- 
thiques. 

Comme il a été indiqué au $ 7.11, la tendance actuelle dans la 
réalisation des circuits intégrés hybrides est à renoncer aux compo- 
sants en couches et avant tout aux condensateurs. Dans les circuits 
hybrides LSI cette tendance est encore plus manifeste. Le plus sou- 
vent les circuits hybrides LSI n'utilisent que des métallisations 
des connexions et des SSI et LSI sans boîtier. C’est pourquoi la 
notion de circuit intégré hybride (en sous-entendant par là l'emploi 
d'éléments passifs en couches) se ramène souvent à la notion de 
plaque de commutation en couches minces ou épaisses, dont la fonc- 
tion principale consiste à réunir les multiples circuits SSI et LSI 
en un ensemble fonctionnel unique. Un tel ensemble est appelé 
arrangement microélectronique. 

La plaque de commutation est l’analogue microélectronique de la 
plaque à circuit imprimé qui constituait jusqu'à ces derniers temps 
l'unité constructive principale des appareils radio-électroniques. 
Quant à l’arrangement microélectronique, la particularité fonda- 
mentale qu'il présente par rapport aux organes réalisés sur des pla- 
ques à circuit imprimé est qu'il constitue un appareil électronique 
terminé (un supercomposant des circuits électroniques) muni d'un 
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boîtier individuel et caractérisé par une documentation technique 
unique. La complexité fonctionnelle d’un tel appareil électronique 
est beaucoup plus grande que celle des circuits LSI et même VLSI. 
Utilisés comme «supercomposants», les arrangements microélec- 
troniques permettent de réaliser sur une plaque à câblage imprimé 
les organes les plus complexes des appareils et souvent un appareil 
tout entier. 


$ 10.9. Dispositifs à couplage de charge 


Les dispositifs à couplage de charge ou CCD (de l’américain charge 
control devices) sont constitués par un ensemble de structures MOS 
interagissantes. L’interaction est assurée grâce à l’utilisation d’une 
couche semi-conductrice commune 
et à une faible distance entre les 
structures MOS (fig. 10.28). 

Le principe de fonctionnement 
d’un CCD consiste en ce que dans 
chaque structure MOS distincte 
on peut créer, au voisinage de la 
surface, une charge locale de por- 
: teurs minoritaires, c'est-à-dire un 

Fig. 10.28. Structure d’un CCD paquet de charges, et le transférer. 

le long de la surface, d’une struc- 

ture MOS à l’autre, en faisant varier convenablement les tensions 
appliquées à des électrodes métalliques. 

Puisque l’emploi d’une couche semi-conductrice commune est 
exigé par son principe même, le CCD peut être considéré de façon 
formelle comme un appareil semi-conducteur particulier qui, de 
même qu'un transistor, ne peut pas être réalisé (et même simulé) 
avec des composants discrets. Cependant, le fait que le CCD est 
constitué par de multiples structures MOS réunies technologi- 
quement et situées à de très faibles distances l’une de l’autre per- 
met de le considérer comme un produit typique de la microélectro- 
nique, c’est-à-dire comme un circuit intégré. De plus, le CCD est 
un exemple de circuit intégré à grande échelle (LSI), car le nombre 
de structures MOS qu'il comporte s'élève à plusieurs milliers. 

10.9.1. Principe de fonctionnement.— Par analogie avec les 
transistors MOS les électrodes métalliques d’un CCD pourraient 
être appelées grilles ou gates. Les tensions de travail appliquées aux 
électrodes du CCD sont supérieures à la tension de seuil !). C’est 
pourquoi dans le semi-conducteur, sous les électrodes, il se crée des 
couches de déplétion relativement profondes. Quant aux couches 
d’inversion minces au voisinage de la surface du semi-conducteur 


1) Le plus souvent les CCD sont réalisés sur un substrat de silicium de type 
n, c'est-à-dire que les tensions sont de polarité négative, si bien qu’en disant 
« plus petit » ou « plus grand », nous avons en vue les modules des tensions. 
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(fig. 2.22, c), leur formation dans les CCD est indésirable. Plus loin 
il en sera reparlé plus en détail. | 

On sait que la profondeur d’une. couche de déplétion dépend di- 
rectement de la tension appliquée à la grille [v. (2.53)]. Du fait d’une 
faible distance entre les structures MOS, leurs couches se joignent 
de façon à constituer une couche de déplétion continue dont le 
« fond » présente un relief déterminé correspondant à la répartition 
des tensions agissant sur les 
électrodes métalliques (fig. 
10.29). Par exemple, si la ten-. 
sion —ÜÙ, est la même sur. 
toutes les électrodes, la couche 
de déplétion aura une même 
profondeur le long de toute 
la surface (fig. 10.29, a). Si, 
par contre, la tension négati- 
ve sur une électrode donnée 


est plus grande que sur les E2] .  . E3 

deux électrodes voisines, un RS TT TIR SIT LIT este 
«creux » se crée sous:cette . À D 0 D D Reel 

électrode (fig. 10.29, b et c). [7 RP 
Au relief géométrique des Ur LV AS 64 
couches de déplétion corres- “7 hs L. LL 


pond un relief de potentiel: 
dans la région des « creux » de 
la couche de ?déplétion le po- 
tentiel passe par son mini- 
mum, c’est-à-dire qu'il yaun M ECS HRRE SE 
puits de potentiel. | 
Appliquons maintenant 
une tension —ÜÙ, aux élec- 
trodes Æ; et E; (fig: 10.29, b) 
et une tension plus négative 
—U, à l’électrode Æ,. Alors 
sur les frontières de l’électrode 
E, il se crée des champs élec- Fig. 10.29. Structure de la couche de 
triques qui . Sopposent au . déplétion et du champ électrique . d’un 
déplacement’ des charges po- CCD : 
sitives — des trous —- se trou-  % régime de repos, b, régime de stockage; 
| ; c, régime d’écriture 
vant sous: cette électrode. 
Ceci signifie que:si l’on pro- 
duit d’une façon quelconque un paquet de trous sous l’électrode 
E,, il sera conservée pendant longtemps dans cette région. En effet, 
les trous ne peuvent pas quitter cette région parce qu’à ses frontières 
agissent des champs ralentisseurs et dans la région sous l’électrode 
elle-même, il n’y a presque pas d'électrons avec lesquels les trous 
pourraient se récombiner. Ce régime de fonctionnement du CCD est 
appelé régime de stockage et la tension l, est dite fension de stockage. 
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La charge positive totale sous une électrode se détermine par la 
tension appliquée à cette électrode (dans notre cas par la tension 
U;). C'est pourquoi l’apparition d’un paquet de trous provoque une 
diminution de la charge des donneurs « à nu » dans la couche de dé- 
plétion, c’est-à-dire une diminution de la profondeur de cette couche 
(dans la figure 10.29, b, le relief de la couche de déplétion en l’absen- 
ce de trous est indiqué en pointillés). Il est évident que la charge ma- 
ximale du paquet de trous est limitée par la valeur pour laquelle le 
relief de la couche de déplétion s'égalise ; dans ce cas les champs ra- 
lentisseurs sur les frontières entre les électrodes disparaissent et le 
paquent de trous se répartit le long de toute la surface. La charge 
maximale admissible du. paquet de trous a pour valeur: 


Qmax Le (U2 de U;) Co (ZL), (10.28) 


où C, est la capacité par unité de surface du diélectrique (5.1), Z, 
la largeur, L, la longueur de l’électrode (fig. 10.28). 

Comme il a été dit précédemment, la création de couches d'’in- 
version de trous sous les électrodes est indésirable. En effet, au 
cours du stockage du paquet de trous sous une électrode donnée 
il y a apparition de trous supplémentaires dus à la création de por- 
teurs par effet thermique. [1 en résulte une croissance de la charge du 
paquet qui devient comparable à la charge des trous sous les électro- 
des adjacentes où il se produit également la création de porteurs 
par effet thermique. Finalement, les charges deviennent égales sous 
toutes les électrodes et la notion de paquet de charges sur laquelle 
repose le fonctionnement du CCD cesse d’avoir un sens. Par suite 
la durée de stockage est limitée d'un haut. Gette limitation dépend de 
la variation de la charge du paquet de trous qu’on peut admettre 
pendant la durée de stockage. Si la variation admissible est de 1 %, 
la durée de stockage ne dépasse généralement pas 10 à 20 ms. 

Ainsi, le fonctionnement du CCD est basé sur le régime transi- 
toire des éléments MOS et le CCD lui-même est un appareil du type 
dynamique. 

Considérons maintenant le processus de transfert du paquet de 
charges d’une électrode à l’autre. Appliquons une tension négative 
— U;3 à l’électrode Æ, et une tension plus petite —U, à l’électrode 
FE, (fig. 10.29, c). Il en résulte la production sur la frontière entre 
les électrodes £, et Æ, d’un champ électrique accélérateur qui con- 
tribue au transfert des trous vers l’électrode £,. Le paquet de trous 
stocké sous l’électrode £', passera sous l’électrode Æ£; et y restera 
parce qu'à la frontière avec l’électrode Æ, suivante s'exerce un champ 
ralentisseur. 

L'introduction d'un paquet de charges sous une électrode ou 
sous une autre est appelée régime d'écriture d’une information et la 
tension —ÜU, qui assure une telle introduction est appelée tension 
d'écriture. 

Au cours de l'écriture, le paquet de charges n’est pas. transféré 
en totalité sous l'électrode voisine: il se produit une perte de charge. 
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De telles pertes sont dues à deux causes. Premièrement, le transfert. 
de la charge d’une électrode à une autre est un phénomène asympto- 
tique, de sorte que pendant la durée de l’écriture toute la charge n’a 
pas le temps de passer sous l’électrode voisine. Deuxièmement, une 
partie de porteurs stockés sous l’électrode précédente se trouvent. 
captés par des pièces existant au voisinage de la surface et n’arri- 
vent pas à se détacher des pièges au cours de l’écriture. Pour que les. 
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Fig. 10.30. Méthode de la commande triphasée d’un CCD: 


a, schéma de branchement et étapes du transfert du paquet de charges, b, diagrammes tem-— 
porels des tensions d’alimentation 


pertes de charge transférée soient minimales, il faut que le temps: 
d'écriture soit suffisamment grand. Ce temps est généralement de 
90 ns et plus. 

On comprend facilement que, toutes choses étant égales par ail- 
leurs, le temps d'écriture diminue lorsque la distance entre les élec- 
trodes diminue et la mobilité des porteurs et la tension d'écriture 
augmentent. 

10.9.2. Paramètres des CCD.— Pour assurer le stockage et l’écri- 
ture des paquets de charges il faut que la variation des tensions 
appliquées aux électrodes s'effectue dans un ordre bien déter- 
miné. 

La figure 10.30 montre une commande triphasée typique de 
CCD et un des procédés d’entrée et de sortie d’une charge de trous 
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hors d'équilibre à l’aide de jonctions p-n. Les tensions des phases 
A, B et C sont appliquées à chaque troisième électrode du CCD 
(fig. 10.30, a).et sont déphasées de 1/3 période l’une sur l’autre 
(fig. 10.30, b). La tension U, est généralement appliquée à toutes 
les électrodes sous forme de polarisation fixe, tandis que les ten- 
sions U, et ÜU, sont obtenues en superposant à cette polarisation 
des impulsions de forme spéciale (la forme des impulsions est indi- 
quée par des points sur la courbe de VU, dans l'intervalle de £, à ts). 

Supposons que dans l'intervalle £, les tensions appliquées aux 
électrodes sont celles indiquées sur la figure 10.30, b et qu’au début 
de cet intervalle des trous ont été injectés sous la 1-ère électrode à 
travers la jonction p‘-n d'entrée (à cet effet une impulsion de ten- 
sion directe doit être envoyée dans la jonction p‘-n). Les trous in- 
jectés seront stockés sous la Î-ère électrode parce que celle-ci est 
soumise à une tension plus négative que la tension appliquée à la 
2-ième électrode. 

Dans l'intervalle f,, la phase B est soumise à la tension maxima- 
le d'écriture U,. Les trous sont transférés de la 1-ère électrode à la 
2-ième. Dans l'intervalle t;, la tension sur la phase B est réduite 
jusqu’à la valeur de U, correspondant au régime de stockage. En 
même temps la tension sur la phase À est réduite de U, à U,. Ceci 
évite le retour des trous sous la 1-ère électrode. Dans l'intervalle #,, 
lorsque la tension d'écriture U, est appliquée à la phase C, il se 
produit le transfert de la charge de la 2-ième électrode à la 3-ième. 
Puis ce processus continue. 

Dans l'intervalle #,,, la tension d'écriture U, est appliquée à la 
7-ième (dernière) électrode.. La jonction p*-n de sortie étant pola- 
risée en sens inverse, les trous transférés de la 6-ième électrode à la 
7-ième sont tout de suite entraînés par le champ de la jonction et 
produisent une impulsion de courant dans le circuit de sortie. Ceci 
termine le transport de la charge injectée pendant l'intervalle £.. 
Bien entendu, au cours du transport de la charge, de nouveaux pa- 
quets de trous peuvent être injectés via la jonction p*-r d'entrée. 

Des valeurs typiques des tensions de stockage et d'écriture 
(U, et U,) sont respectivement de 10 à 15 V et de‘20 à 25 V. La 
tension de polarisation U, est voisine de la tension de seuil des élé- 
ments MOS (2 à 4 V). 

Comme le montre la figure 10. 30, b, la période T de tension de 
chaque phase est la somme de trois intervalles d'écriture ééer et de 
trois intervalles de stockage f,. (pour plus de clarté, ces trois paires 
d'intervalles sont hachurées). Ainsi, 


= S-(lécr + Lit)e (10.29) 


Il n’est pas difficile de déterminer le ns de propagation de l’im- 
pulsion à travers le CCD en fonction du nombre NV d'éléments MOS. 
Comme le temps de propagation entre deux.éléments consécutifs 
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est égal à 2,7, en multipliant cette quantité par M — 1, on 
obtient: 


ta = Va (N—1)T =, (N —1)/f, (10.30) 


où f — 1/T. 

En pratique, les intervalles £scr et tt sont généralement diffé- 
rents. Leur rapport varie suivant la destination du CCD. 

La fréquence maximale est obtenue à condition que tit € fécr- 
Dans un tel cas, 


fmax = 1/(3téer). (10.31) 


Le temps d'écriture doit être suffisant pour le transfert aussi com- 
plet que possible de la charge d’un élément à l’autre. Les causes 
d'une perte de charge ont été indiquées plus haut. 

La caractéristique quantitative du transfert de charge est donnée 
par le coefficient d'efficacité 


n—=1—AQQ—=1—e, (10.32) 


où Q est la charge à transférer, AQ la perte de charge au cours du 
transfert, e le coefficient de perte. Si le coefficient d'efficacité entre 
deux éléments consécutifs est égal à À — €,, pour tout le CCD com- 
portant À éléments il sera approximativement de 1 — Ve,. Le 
nombre admissible des éléments dépend donc du coefficient de per- 
te unitaire e,. Ce dernier varie à son tour, de façon appréciable, en 
fonction de la distance (écartement) entre les éléments et de la du- 
rée de l'impulsion d'écriture. Pour une distance de 2 à 3 um et 
fser — 20 à 90 ns, on obtient &, — (2 à 5)-10-4, ce qui permet d’uti- 
liser plusieurs centaines d'éléments. 


Un des procédés permettant de réduire le coeïficient de perte consiste à 
neutraliser l’influence des pièges (v. plus haut). A cet effet, on utilise en parti- 
culier une charge dite de fond que l’on introduit dans le CCD spécialement pour 
remplir les pièges et les empêcher ainsi de capter les trous qui constituent le 
paquet de charge utile. L'introduction de la charge de fond permet de réduire le 
coefficient de perte de presque un ordre de grandeur. 


Aux valeurs de fscr — 20 à 90 ns correspond la fréquence maxi- 
male fmax —6 à 19 MEfz. À la fréquence de travail maximale (lors- 
que ét € lécr), La charge n’est pratiquement pas stockée: elle est 
transférée de façon continue d’un élément MOS à l’autre. 

La fréquence de travail minimale correspond à la condition in- 
verse ét © léer et a pour valeur 


fmin = 1/(Bts). (10.33) 


Ainsi que nous l’avons vu au numéro précédent, la durée de stockage 
est limitée d’en haut: elle doit être suffisamment petite pour que 
pendant le temps de transfert de la charge Q à travers tout le CCD 
[ce temps est égal à (NW -—1) £,:], la charge parasite Q,,. accumulée 
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ne dépasse pas quelques fractions de Q. Par exemple, si Q,ar — 
— 0,20, et N= 200, la charge parasite qui s’accumule dans le 
puits de potentiel pendant la durée de stockage ne doit pas être su- 
périeure à 0,1 % de charge utile. Le plus souvent, #4 1 à 10 ms, 
respectivement fmin > 930 à 300 Hz. 

Ün des avantages des CCD est la faible consommation. En effet, 
au régime de stockage la puissance n’est pratiquement pas consom- 
mée. Les électrodes ne sont parcourues par un courant que pendant le 
transfert-écriture de la charge. Compte tenu de (10.28) et (10.31), 
la puissance maximale pendant une période, lors du transfert d’un 
paquet de charges, s’exprime par 

Pmax =  — À (U3—U:) ZLCofmaxe (10.34) 
cr 
Pour des valeurs typiques U3 — U, — 10 V, Z = 20 um, L — 
= 10 um, Co — 200 pF/mm° et fha, — 10 MHz, on obtient Py, — 
— 4 uW/bit. 

10.9.3. Domaines d'emploi et variantes constructives.— Retarder 
une impulsion d'entrée exactement d’un temps donné t,4 est une 
des fonctions principales des CCD. | 

Une deuxième fonction est liée à la possibilité de stocker une 
information pendant une durée relativement grande: il suffit d’in- 
terrompre la succession des impulsions de commande (d'horloge) 
après que des paquets de trous injectés ont été logés dans des cellu- 
les MOS correspondantes. Pour la lecture on applique de nouveau des 
impulsions d'horloge et l'information enregistrée est délivrée en 
série à la sortie. Les mémoires de ce type ne permettent pas un accès 
aléatoire comme c’est le cas des systèmes de mémoires matricielles 
(v. fig. 10.22). Néanmoins elles trouvent de nombreuses applications 
dans la technique numérique d'autant plus que leur capacité peut 
être très grande (8 à 16 kilobits et plus). Pour assurer le stockage 
pendant une longue durée on doit effectuer périodiquement une ré- 
génération de l'information enregistrée comme cela se fait dans 
d’autres types de mémoires dynamiques (v. fig. 10.23, b). 

Une fonction exceptionnelle des CCD est liée à la possibilité d’in- 
troduire une charge de trous non seulement à l’aide d’une jonction 
p-n mais également par un éclairage local de là surface. Il en résul- 
te la création, sous l’électrode correspondante, d’une charge pro- 
portionnelle à l’éclairement !). Si l’éclairement des diverses portions 
est différent, l’ensemble des charges sous les électrodes caractérisera 
l’image projetée sur le CCD. En appliquant une tension de comman- 
de triphasée, on obtient à la sortie du CCD une succession des impul- 
sions dont les amplitudes sont proportionnelles à l’éclairement des 
diverses portions, c’est-à-dire la réalisation du principe largement 
utilisé en télévision. 

1) L'action de la lumière provoque la création de paires électron-trou. Les 


électrons sont repoussés par le champ de l’électrode, alors que les trous s’accu- 
mulent dans le puits de potentiel. 
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La méthode de la commande triphasée (fig. 10.30) qui est histo- 
riquement la première à être utilisée est devenue en quelque sorte 
classique. Mais elle souffre des inconvénients suivants: 

— le stockage d’un seul paquet de trous exige d'utiliser trois 
éléments MOS consécutifs (fig. 10.30, a), ce qui réduit l'efficacité 
d'utilisation de la surface; 

— pour éviter des croisements, les métallisations de chacune 
des phases doivent se situer dans leur propre plan, ce qui conduit à 
une métallisation à trois ni- 
veaux ; . 
— des faibles distances (2 à $% 
3 um) séparant des éléments 
l’un de l’autre entraînent un 
risque de  «courts-circuits », | Ve 
c'est-à-dire de défauts de fonc- re ZTIA J/'ialin à 
tionnement ; une réduction ulté-  (. RU 00) 
rieure de ces distances (en vue 
d'élever le dergé d'intégration) Fig. 10.31. CCD à alimentation bi- 
est à présent pratiquement im- phasée 
possible. | 

La structure représentée par la figure 10.31 est plus perfectionnée : 
premièrement, elle est biphasée (c’est-à-dire que chaque paquet de 
charges exige deux éléments au lieu de trois et la métallisation peut 
donc se réaliser à deux niveaux); deuxièmement, les distances entre 
les éléments sont réduites à zéro. Chaque élément MOS comporte 
dans cette structure deux électrodes réunies entre elles : une électrode 
« enterrée » en silicium (v. fig. 7.31, b) et une électrode ordinaire en 
aluminium, située sur la surface d’une couche d'oxyde. Les électro- 
des en silicium étant placées plus près du semi-conducteur que les 
électrodes en aluminium, la profondeur de la couche de déplétion 
dans les limites d’un élément donné est différente. Une telle diffé- 
rence se conserve également au régime d'écriture (v. ligne en traits 
interrompus sur la figure 10.31). C’est justement pour cette raison 
qu'une charge transférée ne peut pas revenir vers l'élément pré- 
cédent, bien que l'alimentation soit biphasée. Les particularités 
de cette structure assurent une plus grande densité de composants 
et donc un plus haut degré d'intégration ainsi qu'une rapidité de 
fonctionnement plus élevée (fm:4, = 20 à 90 MHz). 

La structure encore plus rapide est celle à canal enterré dessinée 
sur la figure 10.32, a. Elle utilise une couche de type p de quelques 
micromètres d'épaisseur déposée par épitaxie sur un substrat de si- 
licium de type nr. La distribution du potentiel dans une telle struc- 
ture pour des électrodes polarisées négativement et U, = Oest mon- 
trée à la figure 10.32, b en traits interrompus. Si l’on applique à la 
couche p une tension négative —U, suffisamment forte, la jonction 
p-n sera soumise à une polarisation inverse voisine de /, et la dis- 
tribution du potentiel sera celle indiquée sur la figure 10.32, b 
en traits pleins. On voit que le minimum de potentiel s’est déplacé 
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de la frontière du diélectrique vers les régions profondes de la cou- 
che p. C'est précisément dans ces régions que seront stockés mainte- 
nant les paquets de trous. 

Ainsi les CCD à canal enterré se caractérisent par le fait que 
les paquets de charges sont isolés de la surface et se trouvent à l’inté- 
rieur même du semi-conducteur. Il en résulte une augmentation de la 


AL Si0,, Couche p__, Couche n 
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Fig. 10.32. CCD à canal enterré 


mobilité des porteurs et l'élimination de l'influence due aux pièges 
situés au voisinage de la surface. Ces deux facteurs contribuent à 
augmenter la rapidité de réponse du dispositif et à réduire le coef- 
ficient de perte de charge. La fréquence de travail maximale des 
CCD à canal enterré atteint 500 à 800 MHz pour un coefficient de 
perte de l’ordre de 10-6 à 10 -7. Le nombre d'éléments MOS peut dans 
ce cas s'élever à plusieurs milliers et plus. Par contre, le puits de 
potentiel étant dans cette structure éloignée de la surface, les ten- 
sions de travail doivent être plus fortes, alors que la charge maxima- 
Je du paquet est plus faible que dans la structure à canal superficiel. 


$ 10.10. Amplificateurs opérationnels 


Suivant les types de signaux, les fonctions assumées ainsi que la 
destination et la structure interne, les dispositifs analogiques sont 
plus variés que les dispositifs numériques. C’est pourquoi la normali- 
sation de la base d’éléments dans le domaine des dispositifs analo- 
giques n'est possible qu'à partir des sous-ensembles polyvalents. 

Actuellement, on convient de considérer que les fonctions ana- 
logiques principales sont: amplification, comparaison, limitation, 
multiplication et filtrage fréquentiel des signaux. Chacune de ces 
fonctions est exécutée par une classe particulière de circuits intégrés 
analogiques. Pourtant tous ces CI à applications spécialisés pro- 
viennent d'un dispositif de base, universel et polyvalent, qui est 
l'amplificateur opérationnel (AO) étudié dans le présent paragraphe. 

10.10.1. Caractéristique générale, — On convient d'appeler ampli- 
ficateur opérationnel (AO) un amplificateur à courant continu à 
entrée différentielle et sortie asymétrique, caractérisé par un gain 
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élevé ainsi que par l’impédance d'entrée élevée et l’impédance de 
sortie faible !). Le symbole de l’amplificateur opérationnel est indi- 
qué à la figure 10.33. 

Le signal ne doit pas nécessairement être différentiel, on peut 
l'appliquer à l’une des entrées de l’amplificateur en reliant l’autre 
à la masse. Suivant la polarité des si- 
gnaux d'entrée et de sortie, l’une des en- 
trées est dite inverseuse et l’autre non 
inverseuse (fig. 10.33). L'entrée inverseuse 
est désignée par un petit cercle comme 
dans les portes logiques (fig. 10.1). 

En pratique, l’amplificateur opération- 
nel comporte le plus souvent une chaîne 
de contre-réaction profonde. C’est en asso- 
ciation avec les chaînes de contre-réac- 
tion que l’amplificateur opérationnel rem- pi, 10.33. Symbole d'un 
plit les fonctions variées qui lui ont valu amplificateur opération- 
le qualificatif d'’opérationnel. Le schéma | nel 
type d’un amplificateur opérationnel à 
contre-réaction par résistance est représenté par la figure 10.34 où 
la résistance À, de la source de signal est incluse dans la résistance 
R,. Dans une telle version l’amplificateur assure une amplification 
stable. 

Idéalisons l’amplificateur opérationnel en posant Ant — 
et Rsor = Ü (le bien-fondé d’une telle idéalisation sera montré plus 


——-J 


Fig. 10.34. Schéma type de branchement d'un amplificateur opérationnel 


loin). Dès lors, on peut considérer que Len = 0 et Usor = — KoUent- 
Les courants I, et Z, sont dans ce cas identiques. Ecrivons l'égalité 
I, = 1, sous la forme 


(1/R;) (EE NE Uent) SE (1/R;) (Üent — Usor)- 


En introduisant dans cette expression Uent = — (1/K5) Usor et 
en divisant les deux membres par £,, on obtient après quelques trans- 


1) Le sens des mots « élevé », « grand » et « petit » qui qualifient les para- 
mètres des amplificateurs opérationnels sera précisé plus loin. 
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formations simples le gain en tension du montage: 


Usor nn — R/R; 
Eg 1+ (+ Re/R;)/Ko 


Si le gain de l’amplificateur est suffisamment élevé, le deuxième 
terme au dénominateur de (10.35) peut être négligé ; alors il vient 


K=—R/J/R. (10.36) 


ke (10.35) 


L'expression (10.36) est fondamentale pour l’amplificateur opé- 
rationnel. Elle montre que dans certaines conditions son gain est dé- 
terminé uniquement par les paramètres de la chaîne de contre-réaction 
et est indérendant des paramètres de l'amplificateur lui-même. En 
particulier, le gain est indépendant de la température, des tensions 
d'alimentation et des variations des coefficients 6 quelles qu’en soient 
les causes. En remplaçant les résistances À, et À; par des impé- 
dances complexes, on peut obtenir des caractéristiques de transfert 
et de fréquence souhaitées, toujours indépendantes des paramètres de 
l’amplificateur opérationnel (v. p. 449). 


Précisons les conditions dans lesquelles est valable l'expression (10.36). 
Tout d’abord, elle . sur des valeurs élevées du gain X,. A savoir, en vertu 
de (10.35) la valeur de X, doit satisfaire à l'inégalité 


K, > (RAR) +1=K+1. (10.37) 


Par conséquent, le gain de l’amplificateur opérationnel doit être très supérieur au 
gain souhaité du montage. Par exemple, si l’on désire avoir À — 100, le gain 
K, doit être plus grand que 105 à 101. 

Lorsque la fréquence augmente, la valeur de X, diminue inévitablement 
de sorte que l'inégalité (10.37) cesse d’être vérifiée. C’est pourquoi, plus haute est 
la fréquence de coupure du gain K,, plus large est la gamme de fréquence pour 
laquelle est valable l'expression (10.86) avec tous les avantages qu’elle offre. 

Au commencement de notre analyse, nous avons négligé les résistances de 
sortie et d'entrée. Si l’on tient compte de ce que la résistance R,n+ a une valeur 
finie, les courants J, et Z, différeront entre eux par la quantité Zont — Usnt/Rent: 
Il est facile de montrer que cette correction fera apparaître un terme supplé- 
mentaire R2/Rent entre parenthèses de l'expression (10.85). Ce terme et donc 
l'influence de la résistance d’entrée sera sans importance si 


Rent à Ru (10.38) 


L'inégalité (10.38) limite les valeurs admissibles de R, et donc de R, lorsque 
la valeur de Rent est donnée. Plus grande est Rent, plus fortes sont les résistances 
que l'on peut utiliser dans la chaîne de contre-réaction. 

Quant à la résistance de sortie, son influence se ramène à une certaine 
baisse de la tension VU, par rapport à la f.é.m. KçUent du générateur équiva- 
lent. Par conséquent, la quantité X, figurant dans les formules précédentes 
doit être remplacée par une quantité légèrement inférieure X, dont la valeur 
dépend du rapport des résistances Ron || R2 et R£o + Etant donné que générale- 
ment 


Rsor & Reh Il Ros (10.39) 


la correction à apporter dans la valeur de X, ne dépasse pas 10 % et peut donc 
être négligée. Plus petite est Rsor, plus grande est la capacité de charge de 
l’amplificateur opérationnel et plus petites sont les résistances qu’on peut utili- 
ser dans la chaîne de contre-réaction. 
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Comme on le voit sur la figure 10.33, un amplificateur opération- 
nel possède, en plus des bornes d’entrée et de sortie, encore quelques 
bornes. Parmi ces dernières, deux sont destinées à l'alimentation 
biphasée, une pour la mise à la masse et les autres (1 à 4) pour le 
branchement des circuits extérieurs auxiliaires. 

10.10.2. Paramètres caractéristiques d’un amplificateur opération- 
nel.— Pour que l'entrée d'un amplificateur opérationnel soit 
différentielle, son premier étage doit être constitué par un amplifi- 
cateur différentiel (v. $ 9.6). Suivant le gain obtenu avec le premier 
étage différentiel, celui-ci peut être suivi d’un autre étage diffé- 
rentiel ou directement par des circuits de décalage de niveau et d’au- 
tres étages auxiliaires qui sont destinés finalement à relier le premier 
étage différentiel à l’étage final de puissance. Ce dernier est en règle 
générale un étage push-pull fonctionnant en classe B (v. $ 9.9). 

L'emploi, à l'entrée, d’un étage différentiel prédétermine la 
nomenclature de paramètres d'un amplificateur opérationnel : 
elle est pratiquement la même que celle d’un amplificateur diffé- 
rentiel distinct. Ces paramètres ont été examinés en détail au 
$ 9.6. Ce sont: le gain K,, le rapport de réjection en mode commun 
Krme la tension de décalage Uxee et sa sensibilité thermique 
Egéc, le courant d'entrée moyen Zept moy €t la différence de courants 
d'entrée AZ:,+. En outre, on indique certes les tensions d’alimenta- 
tion £,1, le courant consommé 7,,,, et la puissance consommée 
Pons les valeurs maximales des tensions d'entrée et de sortie, le 
courant de sortie maximal et certains autres paramètres. 

Quant aux résistances d'entrée et de sortie, ce n’est pas toujours 
qu'elles figurent parmi les paramètres de base, mais on peut en ju- 
ger d’après les valeurs des courants d'entrée et de sortie. 

La rapidité de réponse d’un amplificateur opérationnel est carac- 
térisée par la vitesse de croissance de la tension de sortie vysor : Ce 
paramètre est mesuré pour un signal d'entrée en escalier d'amplitude 
maximale admissible [le terme anglais : slew rate (SR)]. Plus rare- 
ment on utilise la fréquence maximale ou la fréquence de l’amplifi- 
cation unité f, pour laquelle le gain décroît jusqu’à la valeur de X,— 


ns 
— 


Le développement des amplificateurs opérationnels intégrés 
s’est effectué par étapes dont chacune était caractérisée par des cir- 
cuits et par des éléments de base particuliers. On peut indiquer con- 
ventionnellement trois étapes et trois générations d’amplificateurs 
opérationnels. Les valeurs moyennes des paramètres caractéristiques 
de ces trois générations sont rassemblées dans le Tableau 10.3. 
Toutes les trois premières générations peuvent être rangées dans 
la catégorie d’amplificateurs opérationnels d'application générale. 
La quatrième génération qui se développe approximativement à 
partir de 1974, est représentée par des amplificateurs opérationnels à 
applications spécialisées. Ceci signifie que les valeurs des paramè- 
tres indiquées dans le Tableau 10.3 pour les appareils de la quatrième 
génération ne se rapportent à un seul et. même amplificateur; elles 
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Tableau 10.3 


Valeurs typiques des paramètres des amplificateurs 
opérationnels intégrés 


U 2 > 
> & > LL - < = a 
Génération £E a cs 2 Fi > 
d’amplificateurs > © : = es , in > 
opérationnels = & D 2 S © = - 
= Eu TD © " 
kc ù 5 Se 8 | & | 
1-ère 25 à 50/70 à 85| 285 | 3à5 500 200 Das PE SO es se 
+20 
2-ième 100 |80 à 90! 1 à 2 3 100 120 à 50| 0,5 |5 à 20 [+3 ... 
. +20 
3-ième 100 à | 90à [0,5à1| 233 2à5 |0,1à|0,2à | 0,2 à |+2 ... 
1000 100 0,2 2 5 .+15 
moy 103 120 [0,25 à| 0,5 0,1 10,005] 50 à [0,08 à] + (2 à 
0,5 70 » 15 5) 
4-ième 


max ou min 


105 | 140 lo | 0,2 | 0.02 Lo.001 | 350 Loso2s | 41,5 


sont relatives à des amplificateurs opérationnels de différents types 
et constituent des «réalisations-records ». Par exemple, un type 
d’amplificateurs peut se caractériser par une tension de décalage mi- 
nimale mais être peu rapide, un autre type peut être très rapide mais 
consommer une grande puissance, etc. 

L'examen du Tableau 10.3 montre que les tendances principales 
qui se manifestaient au cours du développement des amplificateurs 
opérationnels, d'usage général, étaient à l'élévation du gain et sur- 
tout à la réduction des courants d'entrée. Cette dernière circonstance 
favorisait non seulement une augmentation de la résistance d'entrée 
mais également une amélioration des paramètres dépendant de la 
précision de fabrication (v. n. 9.6.6). 

On peut considérer que des valeurs typiques des paramètres ca- 
ractérisant les amplificateurs opérationnels modernes d'usage gé- 
néral sont les suivantes: 


Ko = 105 à 406: Ki me — 80 à 100 dB: 
U déc — {à 3mV; Egée — 2 à 3 uV/°C; 
Tent moy = 5 à 50 nA ; Alu =1à10 nA. 


Quant à la 4-ième génération d’amplificateurs opérationnels 
(à applications spécialisées), on y arrive à obtenir de meilleurs pa- 
ramètres par des moyens différents dont certains seront décrits plus 
loin. 

On sait que dans des dispositifs intégrés le nombre de transistors 
est peu critique, si bien que pour améliorer la qualité d’un amplifi- 
cateur le concepteur peut se permettre d’introduire des éléments et 
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des étages supplémentaires. De plus, la disposition des éléments sur 
un substrat commun à une très petite distance l’un de l’autre con- 
tribue à une symétrie plus parfaite des branches de l'étage différen- 
tiel et donc à une amélioration des paramètres du montage dépendant 
de la précision de fabrication. Aussi les amplificateurs opérationnels 
intégrés ont-ils toujours de meilleures performances que des monta- 
ges analogues à composants discrets. | 

10.10.3. Circuits utilisés. — Chaque génération des amplificateurs 
opérationnels intégrés se caractérise par ses circuits particuliers. 


Fig. 10.35. Schéma de principe d’un amplificateur opérationnel 1Y T402 


Un exemple d’amplificateur opérationnel simple de 1-ère génération 
est montré à la figure 10.35. Ce circuit fait appel à des transistors 
d'un même type (7-p-n), les étages différentiels étant chargés par 
des résistances à diffusion. 

On distingue facilement dans ce montage un premier et un deuxiè- 
me étages différentiels (transistors T1 à T4 et T7 à T10 réunis deux 
à deux en montage Darlington), des étages de décalage de niveau 
(transistors T'11 et T12), un étage amplificateur intermédiaire en 
montage simple (transistor T' 75) et un étage final push-pull (transis- 
tors T16, T17 et T18, T19 en montage Darlington). Ce schéma de 
l’amplificateur opérationnel utilise trois réflecteurs de courant 
(T6-T5, T18-T14 et T21-T20). Le principe de fonctionnement des 
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réflecteurs de courant a été décrit au $ 9.11. Le premier réflecteur 
assure un rapport constant des courants de travail dans les deux éta- 
ges différentiels, le deuxième assure l'égalité des courants dans les 
étages de décalage de niveau et le troisième assure les tensions en 
opposition de phase aux entrées de l'étage final push-pull. Quelques 
diodes montrées dans ce montage remplissent des fonctions auxiliai- 
res que nous n’allons pas analyser. 

Le transistor 722 est monté en émetteur-suiveur. Il a pour fonc- 
tion d’abaisser le potentiel du point a par rapport à la tension d’ali- 
mentation <+ £,,. En effet, le potentiel du point b est égal à £,1, — 
—TR,. Puisque le courant 7 qui alimente le deuxième étage différentiel 
ne varie pas, on peut considérer que U,, = Ce; alors U, = U, — 
— U* est elle aussi une constante. Elle peut être considérée comme 
la tension d'alimentation du premier étage différentiel. Une telle 
réduction artificielle de la tension d'alimentation permet d'utiliser 
dans le premier étage différentiel des résistances de collecteur de 
plus faible valeur nominale, c’est-à-dire de diminuer la constante 
de temps des circuits de collecteur et la surface exigée pour des ré- 
sistances. 

Le réflecteur de courant (T/3-T 14) que comporte l'étage de dé- 
calage de niveau permet de doubler le signal appliqué depuis le 
deuxième étage différentiel à l'entrée de l'étage amplificateur in- 
termédiaire (715). Soient + AU le signal appliqué à la base du 
transistor 771 et — AU le signal envoyé dans la base du transistor 
T12. L'accroissement — AU est transmis presqu'en totalité à la 
base du transistor T 15 parce que le transistor T'12 est monté en émet- 
teur-suiveur. L’accroissement + AU fait naître dans le transistor 
T11 (et donc dans 713) un accroissement du courant d’émetteur égal 
à AU/R2". Cet accroissement est transmis par le réflecteur de courant 
dans le circuit de base du transistor T 12 et développe dans la résis- 
tance R2’” une chute de tension égale elle aussi à —AU si les ré- 
sistances R1' et R2'' sont égales. Ainsi, la variation résultante du 
potentiel de la base U;,, se trouve égale à —2AU. 

Le réflecteur de courant 727-T20 fonctionne de la façon suivante. 
Le signal AU en point c provoque un accroissement du courant 
d'émetteur dans les transistors T19 et T21. Cet accroissement AJ, 
se reproduit dans le circuit de collecteur du transistor T20 et dé- 
veloppe une chute de tension —A7.R; dans la base du transistor 
T6. La valeur de la résistance RS est choisie de façon à réaliser 
l'égalité AZ.R,; — AU. Dans ce cas, les tensions attaquant les ba- 
ses des transistors 776 et T17 seront égales et de signes contraires, 
ce qui est précisément exigé pour la commande de l’étage push-pull. 

Les amplificateurs opérationnels de la 2-ième génération se ca- 
ractérisent par toute une série de perfectionnements. Premièrement, 
en plus des transistors n-p-n ils font appel aux transistors p-n-p, 
ce qui facilite en particulier la réalisation des étages de sortie (v. 
fig. 9.25). Deuxièmement, de pair avec les résistances diffusées sim- 
ples ils utilisent des résistances à effet de pincement ayant des va- 
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tors bipolaires mais également aux transistors à effet de champ. 
Ces derniers cèdent aux transistors bipolaires en propriétés ampli- 
ficatrices et fréquentielles mais permettent une brusque réduction 
des courants d'entrée et une augmentation de la résistance d'entrée. 
Pourtant la particularité fondamentale des amplificateurs de 2-ième 
génération est le remplacement des charges résistives des étages 
différentiels par des charges de type dynamique. Des exemples de 
charges dynamiques ont été examinés plus haut relativement aux 
transistors MOS (v. fig. 9.13). Dans le cas des transistors bipolai- 
res, la solution typique consiste à utiliser un réflecteur de courant 


dans les circuits de collecteur des transistors équipant les étages 
différentiels (fig. 10.36). 


Les transistors T2 et T4 étant reliés « collecteur sur collecteur », on peut 
dire que la charge du transistor TZ est constituée par la résistance r,, et celle 
du transistor 74 par la résistance r,.. Ces deux résistances ont des valeurs très 
élevées, surtout au microrégime [v. (4.42)]. Pratiquement la charge des deux 
transistors est représentée par une résistance de plus faible valeur R,,+, c’est-à- 
dire par la résistance d’entrée de l’étage suivant (indiquée en traits interrompus 
sur la figure 10.36). 


Supposons que sur les bases des transistors TJ et T2 sont envoyés 
respectivement les signaux + AU et — AU. Le courant de collec- 
teur Î,, variera d’une quantité AJ,, = a (AU/r.). L'’accroisse- 
ment AJ, sera reproduit par le réflecteur de courant dans le circuit 


Fig. 10.36. Etage différentiel à charge dynamique 


de collecteur du transistor 74 et provoquera un accroissement du 
potentiel du collecteur AU,, & AlcsRent. Un accroissement exac- 
tement de même valeur sera produit sous l’action de l’accroisse- 
ment AZ,., dû au signal — AU. Il en résultera à la sortie: AU: — 
= 2AU (Rent/re); Où Rent/re est le coefficient d'amplification. Aïin- 
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si, l'emploi d’un réflecteur de courant permet non seulement d'obte- 
nir un gain d'amplification très élevé (jusqu’à plusieurs milliers) 
mais également de doubler le signal obtenu à la sortie asymétrique 
de l’étage différentiel (une telle duplication a été illustrée plus haut 
pour le circuit de décalage de niveau, v. p. 441). 

La 3-ième génération des amplificateurs opérationnels se caracté- 
rise par la réalisation des étages différentiels d’entrée avec des tran- 
sistors à base hyperfine (transistors superbêta, v. n. 7.4.4). Les va- 
leurs élevées du coefficient f propres à de tels transistors assurent, 
en association avec le microrégime, des courants d'entrée pratique- 
ment aussi petits que ceux permis par les transistors à effet de champ, 
mais la rapidité de réponse et l’amplification sont plus grandes. 

10.10.4. Procédés pour réduire la dérive. — La symétrie d'un 
étage différentiel intégré résout pour une large part le problème de 
la dérive. Pourtant dans certains cas spéciaux, surtout dans des 
dispositifs de mesure de précision, ce problème garde encore son 
importance. Considérons deux procédés pratiques d'amélioration 
de la stabilité thermique que l’on applique dans les circuits inté- 
grés. 

Le premier consiste à stabiliser la température de la pastille sur 
laquelle est réalisé l’amplificateur opérationnel. Dans ce cas, la 
dérive thermique sera nulle ou en tout cas très réduite. Le schéma 
synoptique de la stabilisation de température est indiqué à la fi- 
gure 10.37. 


Pastille 


Fig. 10.37. Schéma synoptique de la AAENOE de température d’une 
pastille 


La pastille contenant l’amplificateur opérationnel (AO) ren- 
ferme encore des éléments et organes auxiliaires de stabilisation: 
éléments thermométriques TM (généralement des jonctions p-n po- 
larisées en direct), un amplificateur auxiliaire À et des éléments 
producteurs de chaleur ÆC (transistors de puissance). Ecrivons une 
leurs nominales plus élevées (v. n. 7.9.1). Troisièmement, les étages 
d’entrée différentiels recourent parfois non seulement aux transis- 
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relation suivante: 


ATer = ATo + APuR, (10.40) 


où ATer est la variation de température de la pastille, AT, la 
variation de température ambiante, AP,4 l'accroissement de puis- 
sance dans les éléments producteurs de chaleur, À, la résistance ther- 
mique de la pastille (v.p. 103). Etant donné que les éléments produc- 
teurs de chaleur ne peuvent pas refroidir la pastille mais seulement 
l’échauffer, il est facile de conclure que le circuit intégré considéré 
travaille toujours à sa température maximale admissible. C'est 
un des inconvénients d’une telle méthode de stabilisation. Son deu- 
xième inconvénient est la perte de surface (jusqu'à 20 %) nécessaire 
pour les éléments de stabilisation. 


Vent 


Üsor 


Usor * KUent 


Pr 


v 


Fig. 10.38. Principe de fonctionnement d’un amplificateur M-DM 


Désignons la sensibilité thermique des éléments thermométriques par 
e (V/°C), le gain de l’amplificateur auxiliaire par X, et la pente de la caracté- 
ristique courant-tension des éléments producteurs de chaleur par Sec. Alors 
l'accroissement de puissance AP,4 sous d'action de l’accroissement ATcr s'écrira 
sous la forme 
APst = (AT) K,SgcE, 


où E est la tension d’alimentation. En introduisant AP.+ dans l'expression 
(10.40), on obtient 


ATcr = ATo/(Kst + 1), (10.41) 
où le coefficient de stabilisation a pour expression 
Kt —= —E£X,SrcER;. 


il est évident que le signe du gain X, doit être contraire à celui de €. Pour des 
valeurs typiques de & — —2,2 mV/°C; Spc = 40 mA/V ;: E = 10 V; K, — —200 
et R; — 0,3 °C/mW, on obtient + — 50. Ceci signifie que dans un intervalle 
de AT, = 150 °C la température de la pastille ne variera que de 3 °C (et sa tem- 
pérature de service sera près de +120 °C) 
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Un procédé radical permettant de supprimer l'influence de la 
dérive (mais non la dérive elle-même) consiste à remplacer les cir- 
cuits d'amplification directe par des amplificateurs de type M-DM 
(cette notation provient des mots modulation-démodulation). Dans 
les amplificateurs ordinaires, les signaux lentement variables sont 
inséparables de la dérive parce que leurs spectres de fréquence sont 
les mêmes. L'idée des amplificateurs M-DM est que le signal utile 
est modulé, c’est-à-dire que son spectre est déplacé dans la région 
des fréquences relativement élevées, tout en conservant son ampli- 
tude (fig. 10.38). Après cela on peut utiliser un amplificateur ordi- 
naire (À) sans redouter que le signal utile et la dérive « se mélangent». 
A la sortie de l’amplificateur le signal est démodulé, c’est-à-dire 
que son spectre initial est rétabli. 

En réalisation discrète, les amplificateurs de type M-DM n'ont 
pas reçu d'application parce que, premièrement, ils exigent d'’utili- 
ser des éléments actifs supplémentaires et, deuxièmement, ils né- 
cessitent des modulateurs de haute qualité servant d’interrupteurs 
de signal. En réalisation intégrée, les amplificateurs M-DM sont 
de construction relativement simple et la modulation et la démodu- 
lation de qualité exigée s’obtiennent par l’emploi de portes à tran- 
sistors MOS dont la tension résiduelle à l’état conducteur est nulle 
(v. n. 8.7.1). La commande des portes s'effectue à l’aide d’un géné- 
rateur d'impulsions rectangulaires réalisé sur la même pastille 
(GIR sur la fig. 10.38). 

Les amplificateurs de type M-DM assurent non seulement une 
faible dérive thermique (0,2uV/°C, v. tableau 10.3) mais également 
un niveau réduit de bruit basse fréquence. 

10.10.5. Fonctions multiples d’un amplificateur opérationnel. — 
Avant de passer en revue les. exemples d'utilisation de cet amplifi- 
cateur, remarquons que l’analyse et le calcul de nombreux circuits 
comportant un tel amplificateur se trouvent simplifiés si sa tension 
d'entrée est supposée nulle. Une telle manière de procéder est justi- 
fiée si un amplificateur opérationnel travaille a priori au régime li- 
néaire normal. Dans ces conditions, la tension d'entrée est X, fois 
plus petite que la tension de sortie. Cette dernière ne dépasse géné- 
ralement pas » à 10 V. Par conséquent, les valeurs de U.,+ sont en 
règle générale de l’ordre de quelques dizaines de microvolts seule- 
ment et même moins, c’est-à-dire que cette tension est inférieure 
de quelques ordres de grandeur aux tensions utilisées dans 
d’autres circuits. 


Dans certains cas, l’amplificateur opérationnel fonctionne au eo non 
linéaire lorsque le gain X, cesse d'être un coefficient de proportionnalité entre 
la tension d'entrée et la tension de sortie. En effet, la tension de sortie ne peut 
pas être supérieure à la tension d'alimentation: Par suite, si l’on applique à son 
entrée un signal suffisamment fort Uent > Ear/ Ko, le transistor de sortie (ou le 
transistor le plus proche de la sortie) sera soit bloqué, soit saturé (v. n. 9.6.5). 
Dans ces conditions, la tension de sortie prend l’une de deux valeurs limites 
+E, ou —EÆE, ét ne dépend pas du signal d’entrée. 
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La figure 10.39 montre le schéma typique d’un stabilisateur de 
tension. En posant Uent = 0 (v. plus haut), on peut écrire: U, — 
— U,er, Urxes étant la tension de 
référence. En exprimant ÜÙU, par #+c 
la tension de sortie sous la forme 
U, = yU3:, on obtient 


U; SE Uret/Y; 


où y — R,/(R; + R,). En faisant 
varier les valeurs de À, et R,, 
on peut régler la tension desortie. 
L'emploi d'amplificateur opé- Fig. 10.39. Stabilisateur de ten- 
rationnel permet de résoudre un sion utilisant un amplificateur 
des problèmes principaux, à sa- opérationnel 
voir de réduire brusquement la ré- 
sistance de sortie du stabilisateur par rapport au circuit simple (fig. 
9.32). En effet, donnons à la tension de sortie un accroissement 
AU,. En attaquant la base du transistor, l’accroissement amplifié 
K,AU, provoque un accroissement de courant d’émetteur AJ, = 
Æ KoAUi/re. En divisant AU, par Ale, on obtient la résistance de 
sortie sous la forme 


La valeur calculée de À... peut être égale à quelques millièmes d'’ohm 
et même moins. Dans un tel cas, la valeur réelle de cette résistance 
est souvent déterminée par la résistance de la métallisation ou par 
celle des conducteurs de connexion. Le coefficient de stabilisation 
est plus élevé que dans le circuit le plus simple. 

La figure 10.40 représente le schéma d'un dispositif appelé 
comparateur qui assure la comparaison de deux tensions. 


Fig. 10.40. Comparateur de tensions: 
a, Schéma} b, caractéristique de transfert; c, fonction de comparaison 


Supposons d’abord que U, = — E er, où Exer est la tension de 
référence de valeur constante. Dans ce cas, si les résistances À sont 
identiques, le potentiel de l'entrée inverseuse sera égal à la demi- 
somme des tensions U, et E,er, c'est-à-dire qu'il sera nul. Par consé- 
quent, U, = 0 et les deux diodes sont bloquées. Si maintenant on 
donne à la tension d'entrée un accroissement AU,, le potentiel de 
l'entrée inverseuse deviendra positif et une tension négative U, 
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sera délivrée à la sortie. La diode D2 conduira. On sait que la tension 
sur une diode conductrice a une valeur pratiquement constante et 
égale à U *. En posant U,x — 0 (v. le début du numéro actuel), 
nous concluons qu'après le déblocage de la diode D2 la tension 
de sortie est égale à —U * quelle que soit la valeur de U/,. Si AU, << 
<< 0, c'est la diode D] qui se débloque et la tension de sortie devient 
égale à + U *, tension qui est également indépendante de U.. 

La valeur de U, qui assure le déblocage d’une diode ou de 
l’autre est appelée sensibilité du comparateur et désignée par À. 
Elle est facile à déterminer en divisant la tension de sortie U * par 
le gain d'amplification X,: 

À = U */K\3. 


Par exemple, si X, = 105, À Æ 7aV. Ceci signifie que la tension 
de sortie est fixée aux niveaux de + U * pour un écart insignifiant 
de la tension U, par rapport à — Æ..+. Sur un graphique dont l’échel- 
le des tensions VU, est en volts ou en dixièmes de volt, l'intervalle 
À est impossible à représenter et la courbe caractéristique du compa- 
rateur aura une forme en escalier (fig. 10.40, b). C’est sur cette cir- 
constance que repose l’utilisation des comparateurs : ils servent à 
comparer des tensions variables avec une tension de référence £,e 
et à fixer l'instant de leur égalité. La fixation de l'égalité se caracté- 
rise par une brusque inversion de polarité de la tension de sortie 
(fig. 10.40, c). Dans un cas particulier, où £,e — 0, le comparateur 
est appelé indicateur de zéro. 

Si, au lieu des diodes séparées D1 et D2, on utilise des cascades 
de diodes connectées en série, la tension obtenue à la sortie du compa- 
rateur sera respectivement plus élevée. Pourtant elle ne peut pas 
dépasser les valeurs limites + Æ, et — E, dont nous avons parlé plus 
haut (v. p. 445, petit-texte). Si la chaîne de réaction ne comporte pas 
de diodes, les niveaux de sortie du comparateur seront égaux à + Æ; 


Fig. 10.41. Dispositif à seuil: 


a, schéma; b, caractéristique de transfert 


ot — E, et sa sensibilité sera de +£,/K, et —E./K,. Dans ces condi- 
tions, les valeurs de U.,, qui diffèrent de —Æ,e d'une quantité su- 
périeure à la sensibilité, correspondent au régime non linéaire de 
l’amplificateur opérationnel. 
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La figure 10.41, a représente le schéma de principe d’un dispo- 
sitif à seuil. Son principe de fonctionnement est analogue à celui 
d’une bascule de Schmitt. | 

Ecrivons le rapport de transfert de la chaîne de réaction: 


V = Vs = Ri(R; + R)). 


Supposons qu’à l’état initial tous les potentiels intervenant dans 
le montage (U,, U, et U,) sont nuls. En appliquant la même métho- 
de qu'à la page 313, on peut se convaincre que cet état est instable: 
toute fluctuation même minime provoque un phénomène en avalan- 
che par suite duquel la tension de sortie prend l’une de deux valeurs 
limites: + Æ, ou — E, (v. p. 445, petit-texte). 

Supposons que pour ÜU, — 0 la tension de sortie est égale à 
+ EF. Dans ce cas, le potentiel U, sera égal à UF — yE, > 0 et 
la tension d'entrée (comptée à partir de l’entrée non inverseuse) au- 
ra pour valeur 


ÜUent = Ui — Ur = — YE:. 


En donnant à la tension de commande VU, des valeurs négatives, 
nous augmenterons davantage la tension négative Uent et ne ferons 
donc pas varier la tension de sortie : elle restera égale à Æ,. Pour des 
valeurs positives de UV, inférieures à U*, la tension de sortie restera 
également inchangée parce que la différence U, — US sera toujours 
négative. Ce n’est que pour VU, Æ U} que la tension d'entrée sera 
voisine de zéro et la tension de sortie commencera à décroître. Il 
en résultera une diminution du potentiel U, = y. et donc de la 
tension d'entrée. Par suite d’un phénomène en avalanche qui en ré- 
sultera la tension de sortie prendra sa deuxième valeur stable —F%,. 
Le potentiel U, deviendra égal à Ur — — YE, < 0. Comme la 
tension de commande Ü, n’a pas changé sa valeur pendant la durée du 
phénomène en avalanche et reste égale à Ü/5, la tension d'entrée peut 
s'écrire sous la forme suivante: 


Uent = Us — US = Y(E, + E;). 


Une augmentation ultérieure de ©, sera sans effet sur la valeur de 
(Ge 

Si maintenant on fait décroître la tension VU, jusqu'à zéro et 
qu’on lui donne des valeurs négatives, la tension de sortie restera 
inchangée jusqu’à l’instant où le potentiel U, devient presque égal 
à U,. Après cet instant, un nouveau phénomène en avalanche fait 
reprendre à la tension de sortie sa valeur précédente Æ,. La fonction 
U, (U,) est représentée graphiquement à la figure 10.41, b. A la 
différence d’une bascule de Schmitt, le montage considéré possède 
une caractéristique bipolaire (qui est de plus symétrique par rapport 
à l'axe des U, si Æ£, = F;). 

Le dispositif à seuil sert de base pour la réalisation d’une large 
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classe de circuits impuilsionnels: générateurs de signaux rectangulai- 
res et en dents de scie, formeurs d’impulsions, etc. 

Considérons, avant de clore ce paragraphe, les variantes des cir- 
cuits de l’amplificateur opérationnel à contre-réaction (fig. 10.34). 
Si l’on rend R, — R,, on obtient un montage en émetteur-suiveur 
inverseur dont le rapport de transfert À — — 1. La résistance d’en- 
trée d’un tel montage est égale à R.. 

Si l’on remplace la résistance R, par un condensateur C, le rap- 
port de transfert opérationnel aura d’après (10.36) la forme suivante 


K (s) — — 1/(ECR;). 


On sait que 1/s est un opérateur d'intégration. L'’amplificateur 
opérationnel comportant une telle chaîne de contre-réaction est donc 
un amplificateur intégrateur dont les tensions d’entrée et de sortie 
sont liées entre elles par une relation de la forme 


Usor (E) [tent (6) dé 


Si c’est la résistance À, qui est remplacée par un condensateur 
C, la relation (10.36) donne 


K (s) = — sCR,. 


L'opérateur s est un opérateur de différentiation, ce qui signifie 
que l’amplificateur opérationnel so transforme dans ce cas on am- 
plificateur difjérentiateur pour lequel on a 


Usor (€) — (d/dt) uent (). 


En opérant de façon identique, on peut réaliser des montages qui 
assurent d’autres fonctions mathématiques souhaitées. | 


$ 10.11. Fiabilité des circuits intégrés 


Nous avons déjà souligné dans le chapitre 1 que la très grande 
sécurité de fonctionnement des circuits intégrés était un des facteurs . 
principaux qui ont assuré le développement de la microélectronique 
comme une direction scientifique et technique distincte. 

La fiabilité n’est pas une notion intuitive; elle est définie par 
des paramètres quantitatifs dont l’ensemble caractérise la qualité 
d’un circuit intégré. La notion de fiabilité repose sur l’accomplisse- 
ment sans défaillance des fonctions requises, dans des conditions 
données et pendant un temps donné. 

Sous le terme de défaillance d’un circuit intégré (ou d’autres ap- 
pareils) on entend soit un arrêt de fonctionnement, soit seulement 
une dérive de certains paramètres au-delà des normes admissibles 
établies à l'avance. On distingue donc des défaillances complètes 
(catastrophes) et des défaillances progressives. Un exemple de défail- 
lance complète est un court-circuit entre base et collecteur, et celui 
de défaillance progressive une réduction de 3 fois du gain f. 
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10.11.1. Causes de défaillances des CI.— Les défaillances comp- 
lètes sont dues essentiellement aux courts-circuits et aux coupures 
dans des parties des CT, tandis que les défaillances progressives provien- 
nent d’une variation lente de la conductibilité électrique et d’autres 
paramètres électriques et physiques de certaines portions des CI. 

Si des courts-circuits et dos coupures se sont produits avant le 
contrôle, les circuits présentant ces défauts seront rebutés lors du 
contrôle. Au contraire, si des courts-circuits et des coupures sont 
à l’instant de contrôle, à l’état « embryonnaire », ils ne seront pas 
dépistés par le contrôle et constitueront donc des facteurs potentiels 
conduisant à l'insécurité de fonctionnement. Enumérons des phéno- 
mènes typiques qui conduisent à des courts-circuits et à des coupures. 

Un court-circuit se produit soit par suite d’un contact entre les 
conducteurs de connexion ou entre les conducteurs de connexion et 
la masse sous l'effet des vibrations mécaniques ou des chocs, soit 
par suite d’un échauffement anormal local et de fusion de la partie 
surchauïfée, soit enfin par suite de la pénétration d’une substance 
conductrice de l'électricité à travers les pores du diélectrique. Ce 
dernier cas se présente souvent dans l’oxyde mince d’un transistor 
MOS si l’humidité pénètre dans le boîtier du CI. Quant à l’échauf- 
fement anormal local, il se produit seulement dans des transistors 
de puissance, de sorte que dans les circuits SSI et, à plus forte rai- 
son, dans les circuits LST il ne s’observe pratiquement pas. 

Des coupures peuvent être provoquées tant par des forces mé- 
caniques (vibrations, chocs) que par des phénomènes électrochimiques 
et chimiques. Dans le premier cas il se produit en règle générale 
l'interruption de la liaison électrique entre les fils de connexion 
et les plots de soudure sur la pastille ou les broches du boîtier. Quant 
aux phénomènes électrochimiques et chimiques, ils se manifestent 
en plusieurs variantes. 

Premièrement, il se produit une corrosion électrochimique des 
films métalliques et des contacts. Par exemple, en présence de tra- 
ces d'humidité et d'acide chlorhydrique les métallisations en alumi- 
nium se transforment en oxyde d'aluminium (Al1,O:) et: l'acide chlor- 
hydrique n’est pas consommé mais sert seulement de matériau pour 
des réactions intermédiaires. 

Deuxièmement, il y a formation de composés intermétalliques. 
Ce phénomène est surtout caractéristique des contacts entre métaux 
de natures différentes, par exemple entre un fil d’or et un plot de 
soudure en aluminium. À son temps, de tels contacts ont causé la 
défaillance d’un très grand nombre de CI par suite de la formation, 
sur la frontière entre AI et Au, d’un composé non conducteur en 
poudre appelé « peste rouge ». Pour prévenir la formation d’un tel 
composé on doit assurer un régime thermique bien déterminé lors 
de la thermocompression. 

Troisièmement, il se produit une électromigration, c’est-à-dire 
un déplacement d’'atomes de métal (d'aluminium) dans des régions 
attenantes sous l'effet d’un champ électrique et d’une température 
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élevée. Il en résulte une diminution de l'épaisseur du trait métalli- 
que et sa coupure par suite d’un échauffement exagéré local et du 
« grillage » qui en résulte. 

Considérons maintenant les phénomènes qui déterminent les 
défaillances progressives, c’est-à-dire en fait la dérive temporelle 
des paramètres des CI. Il n'existe certes pas de frontière nette entre 
les phénomènes qui provoquent des défaillances complètes et ceux 
qui sont à l’origine des défaillances progressives. On peut dire qu’une 
défaillance complète est le résultat d’une accumulation en avalan- 
che des variations qui se manifestaient jusque-là sous forme de dé- 
rive des paramètres. 

Un rôle fondamental dans l’apparition de défaillances progressi- 
ves est joué par des phénomènes qui se déroulent sur la frontière entre 
le silicium et la couche d’oxyde protectrice. C’est la formation de 
couches d’inversion et d’enrichissement, c’est-à-dire de canaux, sous 
l'effet des ions se trouvant dans l’oxyde (v. $ 3.4). Comme il a été 
dit au n. 3.4.2, de tels canaux influent directement sur les courants 
inverses des jonctions p-n et sur la valeur de la tension de claquage. 
La non-stabilité de ces deux paramètres est due à la migration d'ions 
dans l’oxyde. La migration d'ions est déterminée à son tour par la 
diffusion (surtout à une température élevée) et par la dérive en pré- 
sence de champs électriques. 

La présence de champs électriques dans l’oxyde est inévitable 
parce que celui-ci est en contact avec les couches semi-conductrices 
et avec les traits métalliques qui sont portés à des potentiels diffé- 
rents. L'épaisseur de l’oxyde et la largeur des jonctions p-n (c'est-à- 
dire les distances entre les couches p et x neutres) se mesurent par 
quelques fractions de micromètre; par suite, l’intensité de champ 
s'élève, même pour une différence de potentiel de 0,5 à 1 V, à 104V/cm 
et plus. 

Le champ peut être dirigé tant dans un sens longitudinal (paral- 
lèlement à la surface de séparation) que dans un sens transversal 
(perpendiculairement à la surface). La migration d'ions dans l’oxyde 
peut donc s'effectuer dans les deux sens, ce qui fait varier non seu- 
lement la conductibilité électrique mais également l'étendue des 
canaux. Par exemple, si au début un canal n d’inversion situé dans 
la base n’atteint pas le contact de collecteur, il peut former à la 
longue une « barrette de connexion » entre les contacts de base et de 
collecteur (v. fig. 3.22, d). Dans un circuit de commutation, la pré- 
sonce de « barrette » ne permettra pas le fonctionnement au régime 
de double injection et donc conduira à une croissance du niveau 
U0. Dans un circuit amplificateur, la formation de « barrette» con- 
duira à une diminution de la résistance d'entrée. L'un et l’autre de 
ces défauts s’accentueront progressivement avec la migration d'ions 
dans le sens longitudinal et l’allongement correspondant du canal. 

Les phénomènes qui se déroulent dans la couche superficielle 
influent également sur la valeur des gains B et $. En effet, suivant 
la relation (4.24), le gain B dépend des valeurs de Z,; et Z.. Ces der- 
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nières dépendent à leur tour des durées de vie des porteurs dans les 
couches de base et d’émetteur [v. (2.66)]. La durée de vieefficace 
est la somme des composantes en volume et en surface [v. (2.41)1. 
Puisque la migration d’ions dans l’oxyde modifie la structure de la 
couche superficielle et donc la vitesse de la recombinaison en surfa- 
ce, les gains en courant de base subissent une dérive temporelle. 

10.11.2. Méthodes d’évaluation de la fiabilité. — Jusqu'à ces 
derniers temps la méthode principale utilisée pour la détermination 
de la fiabilité des CI était la méthode statistique basée sur les essais 
de durée de vie d’un lot d'appareils. Si un lot de V pièces a présenté 
n défaillances pendant un intervalle de temps t, la probabilité de 
panne par unité de temps est définie par 


à [h-11 = n/(N6). (10.42) 


La quantité À est appelée fréquence moyenne ou taux de défaillance. 
Connaissant la valeur de À, on peut évaluer la probabilité de fonc- 
tionnement sans panne d'un CI pendant un temps de service donné: 


Pret: (10.43) 


Il résulte de l’expression (10.43) que quelque petite que soit la quan- 
tité À, la probabilité de fonctionnement sans panne tend avec le 
temps vers zéro. 

Pour moyen temps de bon fonctionnement (MTBF) ou durée moyen- 
ne de vie d’un appareil on convient de prendra la quantité obtenue 
à partir de la condition Àf = 1: 


tmos = LÀ. (10.44) 


Par exemple, si À = 10-%h-1, moy = 105h (c’est-à-dire près de 
10 ans). 

Le taux de défaillance À n’est pas en général une constante: il 
varie au cours du temps (fig. 10.42). Sur la courbe de À ({) on distin- 


1 1 ? 10 10% 0 4h 


Fig. 10.42. Variation au cours du temps du taux de défaillance 


gue trois parties caractéristiques : la partie Z dans laquelle sont mi- 
ses en évidence des erreurs grossières commises lors de l’assemblage, 
un encrassement de la surface, etc. ; la partie ZI pour laquelle À — 


% 


— Ci, c'est-à-dire que des défaillances sont dues à des causes aléa- 
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toires non contrôlables; la partie ZII dans laquelle le taux de dé- 
faillance À augmente par suite du vieillissement inévitable de l’ap- 
pareil, c’est-à-dire de l’action des phénomènes chimiques et physico- 
chimiques dont n'est exemple aucune structure réelle et qui sont 
inhérents au principe de fonctionnement de l’appareil. Dans le cas 
des CI ces facteurs fondamentaux sont la diffusion réciproque des 
matériaux de natures différentes, l’altération de la structure cristal- 
line par les rayons cosmiques, etc. 

La durée moyenne de vie (10.44) correspond à l'intervalle entre 
les parties ZI et III. Les défauts propres à la partie Z sont générale- 
ment éliminés par un entraînement des appareils en usine avant leur 
livraison à l'utilisateur. Cet entraînement consiste en ce qu'après 
des essais obligatoires: mécaniques, électriques et climatiques (de 
température, d'humidité, etc.), on fait travailler les appareils pen- 
dant quelques dizaines ou centaines d'heures dans des conditions 
d'utilisation normales et on rejette ceux d'entre eux qui présentent 
au cours de ce temps un défaut de fonctionnement. 

Actuellement, le taux de défaillance des circuits SSI et LSI 
se situe entre 10-8 et 10 h-!. Pour une évaluation probante de À 
il faut continuer les essais jusqu’à une 2-ième ou 3-ième défaillance 
au moins. Alors il résulte de l’expression (10.42) que pour n = 2 
à 3, la durée des essais pour un lot de V — 10% pièces sera égale à 
plusieurs dizaines d'années. Quant aux essais des lots de 10% à 105 
pièces, ils ne sont pas économiquement justifiables. 

Dans ces conditions on a recours à une méthode dite des essais accé- 
lérés fondée sur la loi l’Arrhénius. En vertu de cette loi la vitesse v 
des phénomènes chimiques et physico-chimiques varie avec la tem- 
pérature suivant une fonction exponentielle: 


pre WaliT 

où W, est l'énergie d’activation du phénomène. Il s'ensuit que la 
durée moyenne de vie sera beaucoup plus courte à une température 
élovée qu’à la température normale: 


th, = tnexp[ — (W,/k) (Ta — Ti )], (10.45) 


où les indices « n » et « a » se rapportent respectivement à la tempé- 
rature normale et à la température élevée. 

Eu effectuant des essais à une température élevée, on force les 
défaillances de l’appareil en obtenant leur apparition au cours d’un 
temps raisonnable. À partir de la valeur obtenue de À, on calcule, à 
l’aide des relations (10.45) et (10.44), la valeur de À à la température 
normale. En faisant subir aux CI des essais à une température de 
+ 250 °C par exemple, on peut réduire de centaines de fois le temps 
nécessaire à l'évaluation de À. Pourtant pour des valeurs de ?,< 
< 10-#h-! une telle accélération devient insuffisante. Ceci signifie 
que dans l'étape de la microélectronique moderne les méthodes statistiques 
ordinaires d'évaluation de la fiabilité se révèlent inapplicables. 
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C’est pourquoi on porte ces dernières 5 à 10 années une grande 
attention à l’élaboration des méthodes physiques permettant d'évaluer 
et de pronostiquer la fiabilité. On entend par Ià des études -indivi- 
duelles de la structure des CI terminés en vue de faire apparaître des 
défauts pouvant conduire à une défaillance, ainsi que l'étude des CI 
défectueux en vue de la recherche des causes des défaillances et des 
perfectionnements à apporter dans la technologie de fabrica- 
tion. 

À la différence des méthodes statistiques qui sont des méthodes 
destructives (puisqu'elles sont basées sur les défaillances des appareils), 
les méthodes physiques sont non destructives et bien souvent égale- 
ment sans contact. On compte parmi ces méthodes: la détection par 
infrarouges, la radioscopie, la microscopie électronique, ainsi que 
la mesure des bruits excédentairos qui caractérisent la qualité des 
contacts. Toutes ces méthodes exigent des équipements complexes 
et bien onéreux. Elles en peuvent donc être considérées comme com- 
munément adoptées. Cependant, les méthodes statistiques étant inap- 
plicables, on peut supposer qu'avec le temps les méthodes physiques 
seront des méthodes principales pour évaluer la fiabilité des circuits 
LS. 

Le taux de défaillance diminue lorsque Î6 niveau d'intégration 
s'élève parce que la production des circuits LST so caractérise par un 
plus haut niveau technologique. En même temps le rôle des divers 
facteurs de défaillance (fig. 10.43) chango: les défauts de métallisa- 
tion et les erreurs de diffusion, qui ne jouaiont dans les circuits SSI 
qu'un rôle pou important, deviennent pré- 
pondérants dans les circuits LST. Au con- 
traire, les erreurs liées à un emploi incorrect 
n’ont dans les circuits LSI qu'une impor- 
tance secondaire (car le nombre de con- 
nexions extérieures se trouve fortement 
réduit). 

En parlant de la méthode statistique 
d'évaluation de la fiabilité, nous supposions 
que les résultats des essais d’un lot concret 


d'appareils, exprimés par la formule (10.42), 
étaient valables pour d’autres lots analo- 
gues. Or, ceci n’est vrai que dans le cas où 
les autres lots sont fabriqués suivant exac- 
tement la même technologie que le lot 
soumis à l'essai. Ceci nous amène à cette 
conclusion importante: la grande fiabilité 
des CT est assurée avant tout par la stabilité 
du cycle technologique. Toute modification 
(même de caractère progressiste) du cy- 


a) 
Fig. 10.43. Rapport des 
nombres de pannes dans 
les circuits intégrés SSI 
(a) et LSI (b) imputa- 
bles à: 
1, défauts de métallisation; 
2, erreurs de diffusion, 3, 
défauts dans le cristal et dans 
l’oxyde ; 4, emploi incorrect ; 
5, autres causes 


cle technologique peut provoquer une baïsse (fût-elle temporaire) 


de la fiabilité des CI. 


Soulignons, avant de clore ce paragraphe, le caractère arbitraire 
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de la notion de défaillance « progressive ». Suivant le type d'appareil, 
upe variation de 40 % du gain $ peut être tolérée ou non, c’est-à-di- 
re considérée ou non comme une « défaillance ». Ainsi, des CI 
considérés comme défectueux dans un appareil peuvent fournir pen- 
dant longtemps un service satisfaisant dans un autre appareil. 


$ 10.12. Conclusion 


De tout ce que nous avons appris au cours de ce chapitre, nous 
pouvons tirer des conclusions générales sur les perspectives du dé- 
veloppement de la microélectronique dans un proche avenir. 

L'élévation du degré d'intégration qui a caractérisé le dévelop- 
pement de la microélectronique ces dernières années n’est pas une fin 
en soi. Elle n’a pour but que la réalisation de nouveaux appareils 
électroniques (circuits LSI), dont les fonctions correspondent à cel- 
les assumées par des sous-ensembles en réalisation discrète. Le mi- 
croprocesseur constitue une étape qualitativement nouvelle dans la 
voie d'augmentation du degré d'intégration. La réalisation de micro- 
ordinateur sur une seule pastille en est une deuxième étape. La maî- 
trise de ces circuits LSI comme «éléments de base » constituera peut- 
être une nouvelle ère dans le développement des systèmes électroni- 
ques et prendra un certain temps. 

L'expérience d'élaboration des appareils radio-électroniques mon- 
tre que d’après le nombre et l’importance des fonctions assumées les 
sous-ensembles électroniques occupent une place relativement pe- 
tite : 30 à 40 %. Des sous-ensembles électriques, électromécaniques 
et mécaniques (indicateurs lumineux, batteries de piles sèches, trans- 
formateurs, relais, moteurs électriques, connecteurs, commutateurs, 
etc.) constituent les autres 60 à 70 %. Les progrès intervenus dans 
la microélectronique ont pris une avance évidente sur ceux dans les 
techniques connexes. Dans l’étape actuelle, il devient impératif de 
« faire avancer les arrières », c’est-à-dire d'étendre les méthodes et 
les moyens de la microélectronique aux techniques connexes en vue 
d'obtenir une nette amélioration des performances (encombrement, 
masse, coût, fiabilité) des sous-ensembles non électroniques. Une 
telle direction qui a reçu le nom de microminiaturisation complexe 
est en train de devenir une réalité: on a vu apparaître des relais opto- 
électroniques sans contacts, des têtes d'enregistrement magnétiques 
intégrées (à couches) et autres. 

Dans le domaine des sous-ensembles électroniques eux-mêmes, une 
croissance purement quantitative de la densité d'intégration ne peut 
pas s'effectuer indéfiniment. Une solution qualitativement nouvelle 
qui assurera en particulier une très grande fiabilité, c’est-à-dire une 
sécurité de fonctionnement quasi absolue, pourrait consister à aban- 
donner des composants traditionnels (en premier lieu, les transistors) 
et à utiliser des effets en volume d’un corps solide. 

Un exemple classique d’appareil exploitant de tels effets est 
un résonateur à quartz, structure homogène, qui remplit les fonc- 
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tions d’un circuit oscillant constitué d'éléments Z, C et R. On peut 
également citer les diodes à effet Gunn et les diodes à effet Josephson 
qui sont des structures homogènes dont la caractéristique courant- 
tension présente une partie à résistance différentielle négative. 
L'existence d’une telle partie permet en principe d'utiliser ces dio- 
des comme bistables, c’est-à-dire au lieu des bascules à plusieurs 
éléments, ainsi que comme amplificateurs. Des difficultés pratiques 
(et notamment la nécessité de très basses températures dans le cas 
des diodes à effet Josephson) rendent ces solutions encore problé- 
matiques. L'emploi de semi-conducteurs amorphes (v. n. 2.2.4) 
est lui aussi encore problématique. Néanmoins la direction générale 
de telles recherches liée à l’utilisation des effets en volume du solide 
doit être considérée comme prometteuse. 

La direction scientifique et technique liée à l'abandon des CI 
ayant la structure en composants et basée sur l’utilisation des effets 
en volume a reçu à l’avance le nom de microélectronique fonctionnelle. 

De tout ce qui précède nous pouvons conclure que la microélec- 
tronique moderne, dont nous avons étudié les principes, constitue 
probablement une certaine étape achevée qui sera suivie tôt ou tard 
d’une étape nouvelle de développement de l’électronique caractéri- 
sée par ses propres particularités qualitatives. Mais il n’y a pas de 
doute que cette nouvelle étape mettra à profit les principes physi- 
ques, technologiques et techniques propres à la microélectronique 
moderne. 
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